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ka¨sitella¨ digitaalisena, mika¨ vaatii analogia-digitaalimuuntimen toteuttamisen.
Systeemin integrointiasteen kasvattaminen on kannattavaa integroimalla raja-
pintaelektroniikka, mukaan lukien analogia-digitaalimuunnin, mahdollisimman
la¨helle anturielementtia¨.
Ta¨ma¨n tyo¨n tavoitteena on suunnitella ja toteuttaa analogia-digitaalimuunnin ma-
talatehoiseen mikroanturisovellukseen. Tyo¨ssa¨ suunniteltiin kaksiasteinen delta-
sigma-analogia-digitaalimuunnin, joka ka¨ytta¨a¨ kytkin-kondensaattoritekniikalla
toteutettua silmukkasuodinta ja yksibittista¨ kvantisoijaa. Operaatiovahvisti-
men kohinan ja tulonsiirrosja¨nnitteen va¨henta¨miseksi muunnin ka¨ytta¨a¨ erityista¨
korreloiva kaksoisna¨ytteistys -tekniikkaa ja tehon sa¨a¨sta¨miseksi tulon kaksoisna¨yt-
teistysta¨. Tyo¨ssa¨ esitella¨a¨n myo¨s onnistuneesti toteutettu korkeaimpedanssisen
yhteismuodon ja¨nnitereferenssin ka¨ytta¨minen tehon sa¨a¨sta¨miseksi.
Piiri toteutettiin integroituna piirina¨ 0,35 µm:n CMOS-valmistusteknologialla.
Tyo¨ssa¨ esiteta¨a¨n suunniteltu piiri ja sen mittaustulokset. Signaalikaistalla DC:lta¨
1 kHz:iin piiri saavutti 83 dB:n signaali-kohinasuhteen ja 80 dB:n signaali-kohina-
sa¨ro¨suhteen. Tuloon redusoiduksi kohinatiheydeksi mitattiin 1,3 µV/
√
Hz. Piiri
kuluttaa 170 µW tehoa 3,6 V :n ja¨nnitela¨hteesta¨.
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Miniature sensors made of silicon are becoming common due to their reliability,
low price and small size. Often the output signal of the sensor system is required
in digital form, which necessitates the implementation of an analog-to-digital
converter. Increasing the level of integration of the system by integrating the
interface electronics, including the analog-to-digital converter, as close to the
sensor element as possible, is beneficial.
The goal of this work is to design and implement an analog-to-digital converter
suitable for low power microsensor applications. A second order delta-sigma
analog-to-digital converter using a switched capacitor loop filter with a single bit
quantizer is designed. It utilizes a novel correlated double sampling technique
for operational amplifier noise reduction and offset compensation, and input
double sampling for power saving. Also, a high impedance common-mode voltage
reference scheme for power saving is introduced and implemented successfully.
The circuit was implemented as an integrated circuit in 0.35 µm CMOS process
technology. The measurement results are reported and can be summarized as a
83 dB signal-to-noise ratio and a 80 dB signal-to-noise-and-distortion ratio, on a
signal band from DC to 1 kHz. The input referred noise density of the noise floor
is 1.3 µV/
√
Hz. The power consumption of the circuit is 170 µW from a 3.6 V
voltage supply.
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Symbolit
α resistiivisyyden la¨mpo¨tilakerroin
β takaisinkytkenta¨kerroin
βADC DC-silmukkavahvistus
βGBW silmukan yksikko¨vahvistuksen kaistanleveys
γ transistorin kohinaparametri
∆ kvantisointiva¨li
φ kellosignaali
τ aikavakio
µ0 varauksenkuljettajien liikkuvuus transistorin kanavassa
A vahvistus
ADC DC-vahvistus
Amod moduloivan signaalin amplitudi
BW kaistanleveys (bandwidth)
C kapasitanssi (capacitance)
C∆ kapasitanssivirhe, epa¨sovitus
Ceq ekvivalentti kuormakapasitanssi
CL kuormakapasitanssi
Cox hilaoksidin kapasitanssi pinta-alayksikko¨a¨ kohden
DR dynaaminen alue (dynamic range)
ENOB efektiivinen resoluutio (effective number of bits)
f taajuus (frequency)
fB signaalikaistan korkein taajuus
fN Nyquistin taajuus (Nyquist rate, huom. ei Nyquist frequency)
fs na¨ytetaajuus, na¨ytteistystaajuus
FSR asteikon ta¨ysi laajuus (full scale range)
GBW yksikko¨vahvistuksen kaistanleveys (gain bandwidth)
gds kanavakonduktanssi
gm siirtokonduktanssi
GM vahvistusvara (gain margin)
GND maapotentiaali 0 V , maa (ground)
H siirtofunktio
HDn n:s harmoninen sa¨ro¨komponentti (harmonic distortion)
i virta
I DC-virta
Islew enimma¨isla¨hto¨virta (slew current)
kB Boltzmannin vakio
Ki kytkin i
Mi MOS-transistori i
N resoluutio
ni solmu i
ix
OSR ylina¨ytteistyssuhde (oversampling ratio)
p napataajuus
P teho (power), tehonkulutus (power dissipation)
PM vaihevara (phase margin)
q varaus
QNTF kvantisointikohinansiirtofunktio (quantization noise transfer function)
R vastus, resistanssi (resistance)
RON kytkinresistanssi (switch on-resistance)
Rout la¨hto¨resistanssi
SFDR ha¨irio¨to¨n dynaaminen alue (spurious free dynamic range)
SNDR signaali-kohina-sa¨ro¨suhde (signal-to-noise-and-distortion ratio)
SNR signaali-kohinasuhde (signal-to-noise ratio)
SNRT termisen kohinan rajoittama SNR
SQNR signaali-kvantisointikohinasuhde (signal-to-quantization noise ratio)
SR la¨hto¨ja¨nnitteen enimma¨ismuuttumisnopeus (slew rate)
STF signaalinsiirtofunktio (signal transfer function)
t absoluuttinen aika
T absoluuttinen la¨mpo¨tila
v ja¨nnite, potentiaali
V DC-ja¨nnite, DC-potentiaali
vDS,sat transistorin saturaatioja¨nnite
vfs ta¨ysimittainen sinimuotoinen signaali
vinCM,r operaatiovahvistimen tulon CM-alueen suuruus
vL silmukkasuotimen tulosignaali
vn,LF matalataajuinen kohinasignaali
vn kohinasignaali, kohinatiheys
VOS tulonsiirrosja¨nnite
vout,r operaatiovahvistimen la¨hto¨ja¨nnitealueen suuruus
vQ kvantisointikohinasignaali
vs hyo¨tysignaali
VT transistorin kynnysja¨nnite
v¯ ja¨nnitteen v tehollis- (root mean square, RMS) arvo
(W/L)M transistorin M kanavanleveyden W ja -pituuden L suhde
Y digitaalinen signaali
z diskreettiaikaisen ja¨rjestelma¨n z-tason taajuusmuuttuja
Lyhenteet
∆Σ delta-sigma
AD analogia-digitaali
CDS korreloiva kaksoisna¨ytteistys (correlated double sampling)
CM yhteismuotoinen (common-mode)
CMOS komplementaarinen metallioksidipuolijohde (complementary metal-oxide
semiconductor)
xCT jatkuva-aikainen (continuous time)
DA digitaali-analogia
DC tasavirta (direct current)
DSP digitaalinen signaalinka¨sittely (digital signal processing)
DT diskreettiaikainen (discrete time)
FB hajautettu takaisinkytkenta¨ (distributed feedback)
FC laskostettu kaskodi (folded cascode)
FF hajautettu myo¨ta¨kytkenta¨ (distributed feedforward)
FIR a¨a¨rellinen impulssivaste (finite impulse response)
IC integroitu piiri (integrated circuit), mikropiiri
IF hajautettu tulon myo¨ta¨kytkenta¨ (distributed input-feedforward)
MASH kaskadi (multi-stage noise-shaping)
MOS metallioksidipuolijohde (metal-oxide semiconductor)
NMOS n-tyyppinen metallioksidipuolijohde (n-type metal-oxide semiconductor)
OTA siirtokonduktanssivahvistin (operational transconductance amplifier)
PMOS p-tyyppinen metallioksidipuolijohde (p-type metal-oxide semiconductor)
SC kytkin-kondensaattori (switched capacitor)
S/H sample and hold
1 Johdanto
Mikroanturi on nimensa¨ mukaan mikrometrien kokoluokkaan valmistettu anturi. An-
turielementin pienenta¨minen mikrometriluokkaan mahdollistaa uusien anturiteknii-
koiden ka¨ytta¨misen ja usein myo¨s antureiden ominaisuuksien parantamisen. Ver-
rattuna makrokokoisiin antureihin, mikroanturit ovat kesta¨va¨mpia¨ ja niita¨ voidaan
pienen kokonsa ansiosta sijoitella vapaammin. Mikroanturia ka¨ytta¨ma¨lla¨ voidaan
systeemin integrointiastetta kasvattaa, mika¨ pienenta¨a¨ systeemin kokoa ja hintaa
massatuotannossa.
Elektronisen anturisysteemin suorituskykya¨ rajoittava tekija¨ on usein anturin luku-
elektroniikka eli anturielektroniikka. Anturielektroniikan sisa¨lta¨ma¨ integroitu piiri
(IC, engl. integrated circuit) voidaan yhdista¨a¨ anturielementtiin monella eri tavalla.
Mika¨li ne valmistetaan erillisille piialustoille, ne voidaan liitta¨a¨ toisiinsa liitoslangan
tai nystykomponentti- (engl. flip-chip) tekniikan avulla, jolloin ne voidaan koteloida
yhdeksi diskreetiksi komponentiksi. Erikseen koteloiminen on suorituskyvyn kannal-
ta usein edellista¨ huonompi vaihtoehto, silla¨ parasiittiset ilmio¨t ja ha¨irio¨t saattavat
helposti kasvaa suorituskykya¨ rajoittaviksi tekijo¨iksi. Anturi voidaan myo¨s valmis-
taa samalle piialustalle elektroniikan kanssa. Ta¨ma¨ ei va¨ltta¨ma¨tta¨ kuitenkaan pa-
ranna systeemin suorituskykya¨, silla¨ anturielementin ja elektroniikan suorituskyvyn
optimointi vaatii erilaiset valmistusteknologiat. [1]
Anturisysteemin la¨hto¨signaali halutaan usein lukea digitaalisena. Mikroantureiden
hyo¨dynta¨minen anturisysteemeissa¨ tuo suunnittelijan ka¨ytto¨o¨n mahdollisuuden siir-
ta¨a¨ analogisen ja digitaalisen maailman rajapinnan la¨hemma¨ksi anturielementtia¨,
jopa samalle piialustalle. Na¨in parasiittisille ilmio¨ille ja ha¨irio¨ille altis analoginen
signaali voidaan muuttaa robustiksi digitaaliseksi signaaliksi ennen sen siirta¨mista¨
esimerkiksi IC-kotelosta ulos. [2]
Signaali muunnetaan digitaaliseksi analogia-digitaali- (AD) muuntimen avulla. Jot-
ta AD-muunnin ei rajoittaisi anturisysteemin ominaisuuksia, on sen oltava suori-
tuskyvylta¨a¨n parempi kuin anturielementti ja anturielektroniikka. Tehon ja pinta-
alan minimointi, tarkkuuden ja nopeuden maksimointi seka¨ na¨iden ominaisuuk-
sien suhteiden optimointi kuuluu myo¨s AD-muuntimen suunnitteluun. Oikea AD-
muunnintyyppi on valittava aina sovellus- ja tapauskohtaisesti.
Delta-sigma- (∆Σ) AD-muunnin on tarkka ja suhteellisen matalatehoinen ylina¨yt-
teista¨va¨ ja kohinaa muokkava AD-muunnin. Ylina¨ytteista¨va¨na¨ muuntimena se ei
kuitenkaan ylla¨ samoille kaistanleveyksille kuin esimerkiksi rinnakkais-, pera¨kka¨is-
approksimaatio- (engl. successive approximation register) ja liukuhihnamuuntimet.
Pienilla¨ ja keskisuurilla kaistanleveyksilla¨ ∆Σ-muunnin on usein optimaalisin valin-
ta. [3]
∆Σ-muunnin voidaan toteuttaa suhteellisen edullisella IC-teknologialla, silla¨ ∆Σ-
muuntimen tarkkuus ei riipu teknologian tarkkuudesta yhta¨ kriittisesti kuin edella¨
esimerkkeina¨ mainittujen muuntimien tarkkuus. ∆Σ-muunnin ei tarvitse jyrkka¨a¨ las-
kostumisenestosuodinta eika¨ va¨ltta¨ma¨tta¨ erillista¨ na¨ytteistyspiiria¨, mutta toisaalta
desimointisuotimen tarve saattaa kasvattaa kokonaistehoa ja -alaa merkitta¨va¨sti.
2Ta¨ssa¨ diplomityo¨ssa¨ suunniteltiin ∆Σ-muunnin matalatehoiseen kapasitiiviseen mik-
roanturisovellukseen. Anturielektroniikan la¨hto¨signaali on sample and hold (S/H)
-tyyppinen eli diskreettiaikainen ja jatkuva-arvoinen. La¨hto¨ on myo¨s korkeaimpe-
danssinen – na¨ytteistetta¨essa¨ sita¨ voidaan kuormittaa ainoastaan passiivisella kor-
keaimpedanssisella kuormalla, kuten kondensaattorilla. Diskreettiaikainen (DT, engl.
discrete time) muunnintopologia ja kytkin-kondensaattori- (SC, engl. switched ca-
pacitor) tekniikka soveltuvat ta¨ma¨n muuntimen toteuttamiseen.
Tyypillinen SC-tyyppinen ∆Σ-muunnin na¨ytteista¨a¨ signaalin ensimma¨isella¨ kellon
puolijaksolla ja siirta¨a¨ na¨ytteistetyn varauksen toisella puolijaksolla. Anturielektro-
niikka vaati kuitenkin 75 % kellojaksosta na¨ytteista¨miseen, joten varauksensiirtoon
ja¨isi vain 25 % kellojaksosta. Tyypillisesti na¨ytteista¨minen ja varauksensiirto voi-
daan vaihtoehtoisesti tehda¨ myo¨s samassa kellovaiheessa. Ta¨ma¨ vaihtoehto ei so-
veltunut ka¨ytetta¨va¨ksi, silla¨ anturielektroniikan la¨hto¨signaalia ei saanut kuormittaa
aktiivisella kuormalla la¨hto¨signaalilta vaaditun yksinapaisen ja tarkan asettumisen
takia. Tehon sa¨a¨sta¨miseksi ∆Σ-muuntimen ensimma¨inen aste suunniteltiin tulosig-
naalia kaksoisna¨ytteista¨va¨ksi. Ta¨ssa¨kin ratkaisussa on varmistettava tulosignaalin
korkeataajuisen kohinan alassekoittumisen olevan riitta¨va¨n pienta¨. [4]
∆Σ-muuntimet, kuten monet muutkin AD-muuntimet, saavat perinteisesti referens-
sija¨nnitteensa¨ matalaimpedanssisena ja¨nnitepuskureiden kautta. Ja¨nnitereferenssien
ja -puskureiden aiheuttaman lisa¨tehonkulutuksen va¨ltta¨miseksi ∆Σ-muunnin to-
teutettiin kokonaan ilman matalaimpedanssisia ja¨nnitereferensseja¨. Yhteismuodon
(CM, engl. common-mode) referenssija¨nnite tuotettiin korkeaimpedanssisella ja¨nni-
tereferenssilla¨ ja matalaimpedanssisina referenssija¨nnitteina¨ ka¨ytettiin ka¨ytto¨ja¨nni-
tetta¨ ja maata.
Lisa¨ksi tutkittiin mahdollisuutta ja tarvetta yhdista¨a¨ edella¨ mainitut ratkaisut eri-
tyyppisiin ∆Σ-muuntimen silmukkasuodintopologioihin. Hajautettua tulon myo¨ta¨-
kytkenta¨a¨ (IF, engl. distributed input-feedforward) ja hajautettua myo¨ta¨kytkenta¨a¨
(FF, engl. distributed feedforward) tutkittiin vaihtoehtoina tavanomaiselle hajaute-
tulle takaisinkytkenna¨lle (FB, engl. distributed feedback).
Suorituskyvyn parantamiseksi ∆Σ-muuntimen ensimma¨iseen asteeseen sovellettiin
niin sanottua korreloivaa kaksoisna¨ytteistysta¨ (CDS, engl. correlated double sampling)
[5], [6]. Erityisen haasteellista CDS:n suunnittelusta teki anturielektroniikan ma¨a¨-
ra¨a¨ma¨ kellovaiheiden ajoitus, tulosignaalin kaksoisna¨ytteistyksen ka¨ytta¨minen se-
ka¨ matalaimpedanssisen CM-referenssija¨nnitteen puuttuminen yhdessa¨ tehonsa¨a¨s-
to¨vaatimusten kanssa.
Desimointisuodinta ei suunniteltu ta¨ma¨n tyo¨n yhteydessa¨, silla¨ se kuuluu osaksi
∆Σ-muuntimen syo¨tta¨ma¨a¨ DSP- (digitaalinen signaalinka¨sittely, engl. digital signal
processing) lohkoa. Desimointisuotimesta saadaan myo¨s pienempi ja matalatehoi-
sempi, kun se toteutetaan DSP-lohkon yhteyteen digitaalielektroniikalle sopivam-
malla IC-teknologialla verrattuna analogiaelektroniikalle sopivaan IC-teknologiaan.
Ta¨ssa¨ tyo¨ssa¨ samalle IC:lle toteutettu desimointisuodin olisi ollut pinta-alaltaan sa-
maa kokoluokkaa kuin toteutettu ∆Σ-muunnin ja teholtaan yli kymmenesosa ∆Σ-
muuntimen tehosta.
3Ta¨ssa¨ tyo¨ssa¨ esitella¨a¨n ensin AD-muuntimen ja ∆Σ-muuntimen seka¨ sen piiritoteu-
tusmahdollisuuksien teoriaa luvussa 2. Ta¨ma¨n ja¨lkeen luvussa 3 ka¨yda¨a¨n la¨pi ∆Σ-
muuntimen ja sen osien systeemi- ja piiritason suunnittelu. Luvussa 4 analysoidaan
toteutetun ensimma¨isen integraattorin kohina. Prosessoidun piirin mittaustulokset
raportoidaan ja analysoidaan arvioiden suunnitteluvaatimusten toteutumista seka¨
ratkaisujen onnistumista luvussa 5. Lopuksi viimeisessa¨ luvussa 6 esiteta¨a¨n yhteen-
veto ja johtopa¨a¨to¨kset seka¨ kootaan parannusehdotuksia.
42 Teoreettinen tausta
Signaalin siirta¨minen ja ka¨sittely halutaan usein tehda¨ digitaalisena. Muunnoksen
tekeminen analogisesta alueesta digitaaliseen on kannattavaa ainoastaan, jos signaa-
lin tarkkuus sa¨ilyy muunnoksessa riitta¨va¨na¨. Tarkkuus on riitta¨va¨, kun digitaali-
seksi muunnetun signaalin signaali-kohinasuhde SNR (engl. signal-to-noise ratio)
ja signaali-kohina-sa¨ro¨suhde SNDR (engl. signal-to-noise-and-distortion ratio) ovat
tietylla¨ kaistalla vaatimusten mukaiset. Na¨ma¨ suhteet ma¨a¨ritella¨a¨n hyo¨tysignaalin
tehollisarvon v¯s ja kohinan tehollisarvon v¯n suhteena
SNR = 20 log
(
v¯s
v¯n
)
, (1)
seka¨ hyo¨tysignaalin tehollisarvon ja yhteenlasketun kohinan ja harmonisen sa¨ro¨n
tehollisarvon v¯n,d suhteena
SNDR = 20 log
(
v¯s
v¯n,d
)
. (2)
∆Σ-muunnin soveltuu muuntamaan kapeakaistaisen signaalin tarkasti digitaaliseksi
niin sanotun ∆Σ-modulaation avulla. Na¨ytteistystaajuutta kasvattamalla sen tark-
kuus saadaan teoriassa aina termisen kohinan, 1/f-kohinan ja harmonisen sa¨ro¨n ra-
joittamaksi. Todellisen maailman epa¨ideaalisuudet tietysti ma¨a¨ra¨a¨va¨t na¨ytteistys-
taajuudelle yla¨rajan ja ka¨yta¨nno¨llisemmin katsoen rajan, jota korkeammalla taa-
juudella na¨ytteista¨misen edut eiva¨t ena¨a¨ kompensoi tehonkulutuksen kasvua.
∆Σ-muuntimen suosio perustuu myo¨s sen piiritoteutuksen yksinkertaisuuteen ja
luontaiseen IC-teknologian epa¨tarkkuuksien sietoon. Diskreettiaikaisen ∆Σ-muun-
timen siirtofunktiot skaalautuvat kellotaajuuden mukana. SC-tekniikalla toteutetun
∆Σ-muuntimen siirtofunktion ma¨a¨ra¨a¨ epa¨tarkan resistanssi-kapasitanssisuhteen si-
jasta tarkempi kapasitanssi-kapasitanssisuhde. Voidaan sanoa, etta¨ SC-tyyppinen
∆Σ-muunnin ka¨ytta¨a¨ hyva¨kseen IC-teknologian tarkat puolet ja toisaalta ei ka¨rsi
sen epa¨tarkimmista puolista.
Ta¨ssa¨ luvussa esitella¨a¨n AD-muunnin ensin mustana laatikkona, minka¨ ja¨lkeen ka¨-
sitella¨a¨n AD-muuntimen toteuttamista ∆Σ-muuntimen avulla seka¨ systeemi- etta¨
piiritasolla. Luvussa tuodaan esiin kvantisointikohina ta¨rkea¨na¨ analysoinnin ka¨sit-
teena¨ ja suunnittelun tyo¨kaluna.
2.1 AD-muuntaminen
2.1.1 AD-muunnin
Karkeasti sanottuna AD-muunnin on laite, joka muuttaa analogisen signaalin di-
gitaaliseksi. Ta¨ha¨n muunnokseen kuluva teho, aika ja toisaalta myo¨s IC:n pinta-
ala ma¨a¨ra¨ytyva¨t muunnosvaatimuksista ja muunnintyypin valinnasta. Kaikki AD-
muuntimet voidaan kuitenkin kuvata ns. mustina laatikoina, joiden hera¨te on ana-
loginen signaali ja vaste digitaalinen, kuten kuvassa 1 a) on esitetty.
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Kuva 1: a) AD-muunnin mustana laatikkona ja b) sita¨ vastaava ominaiska¨yra¨ (esi-
merkkina¨ 2-bittinen muunnin). Vmax viittaa suurimpaan mahdolliseen muunnetta-
vaan ja¨nnitteeseen pienimma¨n ollessa nolla.
Ideaalisen AD-muuntimen la¨hdo¨n riippuvuus tulosta on esitetty kuvassa 1 b) (esi-
merkkina¨ 2-bittinen muunnin). Kuvasta na¨hda¨a¨n, kuinka jatkuva-arvoinen analo-
ginen signaali kuvautuu diskreettiarvoiseksi digitaaliseksi signaaliksi. Ma¨a¨ritella¨a¨n
kuvan avulla seuraavat ka¨sitteet: Asteikon ta¨ysi laajuus FSR (engl. full scale range)
on analogisen signaalin muunnettavissa olevien maksimi- ja minimiarvojen erotus.
Kvantisointitaso tarkoittaa digitaalisen signaalin yksitta¨isen ja¨nnitetason vastaamaa
digitaalista arvoa. Resoluutio N on kvantisointitasojen lukuma¨a¨ra¨ muuntimessa.
Kvantisointiva¨li ∆ on yhta¨ kvantisointitasoa vastaavan analogisen signaalialueen
suuruus.
Resoluutio ilmoittaa siis AD-muuntimen erotteluva¨lin kvantisointitasojen lukuma¨a¨-
ra¨na¨. Resoluutio ilmoitetaan yleensa¨ bitteina¨ ja se voidaan ma¨a¨ritella¨ FSR:n ja ∆:n
suhteena [7]:
N = log2
(
FSR
∆
)
. (3)
Resoluutio ei ole tarkkuuden mitta, silla¨ se ei kerro mita¨a¨n AD-kuvauksen oikeelli-
suudesta. La¨hto¨signaalin tarkkuutta voidaan kuvata muuntimen dynaamisella alu-
eella DR (engl. dynamic range). Se on ma¨a¨ritelty la¨hto¨signaalin SNDR:na¨, kun tu-
losignaalina on ta¨ysimittainen (engl. full scale) sinimuotoinen signaali vfs. Yhta¨lo¨a¨
2 ka¨ytta¨ma¨lla¨ saadaan [7]:
DR = 20 log
(
v¯fs
v¯n,d
)
. (4)
Dynaaminen alue lausutaan usein bitteina¨, jolloin puhutaan efektiivisesta¨ resoluu-
tiosta ENOB (engl. effective number of bits)
ENOB =
DR− 1,76 dB
6,02 dB
. (5)
Ta¨ha¨n esitystapaan pa¨a¨sta¨a¨n myo¨hemmin esitetyn yhta¨lo¨n perusteella.
62.1.2 Kvantisointikohina
Kvantisoija on komponentti, joka suorittaa AD-muuntimessa analogisen ja¨nniteta-
son kuvaamisen digitaaliseksi. Kvantisoija on luonnostaan epa¨lineaarinen kompo-
nentti. Jatkuva-arvoisen analogisen signaalin muuttaminen diskreettiarvoiseksi digi-
taaliseksi signaaliksi tarkoittaa va¨ltta¨ma¨tta¨ analogisen arvon pyo¨rista¨mista¨ ja pyo¨-
ristysvirheen syntymista¨. Ta¨ta¨ pyo¨ristysvirhetta¨ kutsutaan kvantisointivirheeksi.
Kvantisoija voidaan kuitenkin linearisoida mallintamalla kvantisointivirhetta¨ omana
signaalinaan. Ideaalisen AD-muuntimen malli voidaan korvata kvantisointivirhesig-
naalin eli kvantisointikohinan vQ summaamisella tulosignaaliin vin, kuten kuvassa
2 on esitetty. Hyo¨tysignaalin tehollisarvon v¯s ja kvantisointikohinan tehollisarvon
v¯Q suhdetta kutsutaan signaali-kvantisointikohinasuhteeksi SQNR (engl. signal-to-
quantization noise ratio):
SQNR = 20 log
(
v¯s
v¯Q
)
. (6)
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Kuva 2: AD-muunnin (A/D) voidaan mallintaa kvantisointivirheen vQ summaami-
sena
Kvantisointikohinasignaali saa arvoja va¨lilta¨ −∆
2
...∆
2
ja on riippuvainen tulosignaa-
lista. Mika¨li tulosignaali ei ole pelkka¨ DC-signaali eika¨ na¨ytteistystaajuus fs ole
tulosignaalitaajuuden moninkerta, voidaan tehda¨ oletus kvantisointikohinan satun-
naisluonteesta. Oletetaan, etta¨ kvantisoinitikohina on tasajakautunut amplitudialu-
eelle −∆
2
...∆
2
. Ta¨ma¨ oletus johtaa approksimaatioon, jonka avulla kvantisointikohi-
nan tehollisarvo voidaan laskea kuitenkin hyvin tarkasti. Ta¨llo¨in kvantisointikohinan
tehollisarvo ma¨a¨ra¨ytyy ainoastaan kvantisointiaskeleen suuruudesta [3], [7]:
v¯Q =
∆√
12
. (7)
Vastaavasti ta¨ysimittaisen sinimuotoisen signaalin (amplitudi ∆2N−1) tehollisarvo
on [7]
v¯fs =
∆2N√
8
. (8)
Sijoittamalla yhta¨lo¨t 7 ja 8 yhta¨lo¨o¨n 6 saadaan yleisen AD-muuntimen SQNR:ksi
SQNR = N20 log (2) + 20 log
(√
3
2
)
≈ N · 6,02 dB + 1,76 dB . (9)
7Ta¨sta¨ na¨hda¨a¨n, etta¨ resoluution kasvattaminen yhdella¨ bitilla¨ kasvattaa SQNR:a¨a¨
likimain kuudella desibelilla¨. Ideaalisen AD-muuntimen kohina koostuu ainoastaan
kvantisointikohinasta, jolloin SQNR jaDR yhtyva¨t. Siten ideaalisen AD-muuntimen
tapauksessa voidaan sijoittaa yhta¨lo¨o¨n 9 SQNR:n tilalle DR. Ratkaisemalla ta¨sta¨
yhta¨lo¨sta¨ N pa¨a¨dyta¨a¨n ENOB:n ma¨a¨ritelma¨a¨n ja yhta¨lo¨o¨n 5.
2.1.3 Ylina¨ytteistys
AD-muuntimet voidaan jakaa ylina¨ytteista¨viin ja la¨hella¨ Nyquistin taajuutta fN
(engl. Nyquist rate, viittaa taajuuteen, joka on kaksi kertaa tulosignaalin kaistan-
leveys BW : fN = 2BW , huom. ei Nyquist frequency, joka viittaa na¨ytteistystaa-
juuden fs puolikkaaseen) na¨ytteista¨viin muuntimiin. Ja¨lkimma¨iseen tyyppiin kuulu-
vat AD-muuntimet, joiden na¨ytteistystaajuus fs on muutama kerta korkeampi kuin
signaalin kaistanleveys BW . Ylina¨ytteista¨va¨ muunnin na¨ytteista¨a¨ puolestaan usei-
ta kertoja BW :ta¨ suuremmalla taajuudella. Ylina¨ytteistyssuhde OSR (engl. over-
sampling ratio) ma¨a¨ritella¨a¨n na¨ytteistystaajuuden ja Nyquistin taajuuden fN =
2BW suhteena [7]:
OSR =
fs
fN
=
fs
2BW
. (10)
Ylina¨ytteistyksen tarkoituksena on va¨henta¨a¨ signaalikaistalle osuvaa kvantisointi-
kohinaa. Va¨henta¨misen periaatteena on kvantisointikohinan levitta¨minen signaali-
kaistaa huomattavasti laajemmalle kaistalle. AD-muunnoksen ja¨lkeen signaalikaistan
ulkopuolinen kohina voidaan suodattaa pois digitaalisesti. Lisa¨ksi ylina¨ytteistyksen
avulla va¨lteta¨a¨n tulosignaalin korkeataajuisten komponenttien laskostuminen, jol-
loin ei tarvita jyrkka¨a¨ laskostumisenestosuodinta.
Edellisessa¨ kappaleessa tehtiin oletus kvantisointikohinan tasajakautuneisuudesta
amplitudialueessa. Oletetaan lisa¨ksi kvantisointikohinan olevan tasajakautunut ko-
ko na¨ytteistetyn signaalin taajuusalueessa 0...fs. Yhta¨lo¨n 7 mukaan voidaan tode-
ta, etta¨ kvantisointikohinan tehollisarvo on vakio resoluution ollessa vakio. Pelka¨lle
signaalikaistalle osuvan kvantisointikohinan tehollisarvoksi saadaan [7]:
v¯Q =
∆√
12
· 1√
OSR
. (11)
(Ideaalisen) digitaalisen suodatuksen ja¨lkeen ta¨ma¨ on ainoa la¨hto¨signaalissa na¨kyva¨
kvantisointikohina. Sijoittamalla yhta¨lo¨t 8 ja 11 yhta¨lo¨o¨n 6 saadaan ylina¨ytteista¨va¨n
AD-muuntimen SQNR:ksi
SQNR = N20 log (2) + 20 log
(√
3
2
)
+ 20 log
(√
OSR
)
≈ N · 6,02 dB + 1,76 dB + 10 log (OSR) . (12)
Ta¨sta¨ na¨hda¨a¨n, etta¨ resoluution kasvattamisella on sama vaikutus kuin yleisen AD-
muuntimen tapauksessa, mutta sen lisa¨ksi ylina¨ytteistyssuhteella on oma vaiku-
tuksensa: kun ylina¨ytteista¨va¨n muuntimen OSR kymmenkertaistetaan, muuntimen
8−fs/2 fs/2−fB fB fs/2−fs/2
Sn Sn Sn
−fB fBfs−fs−2fs 2fs
−fB−fs/2= fB fs= /2
0 0 0
a) b) c)
Kuva 3: Pystyakselina on kohinatehotiheys Sn ja vaaka-akselina taajuus. DC:n olles-
sa kaistan alaraja BW on sama kuin signaalikaistan korkein taajuus fB. a) Kvanti-
sointikohinatehospektri, kun na¨ytteistys tapahtuu Nyquistin taajuudella (fs = fN =
2fB ↔ fB = fs/2). b) Kun na¨ytteistystaajuutta kasvatetaan, kvantisointikohinate-
ho levia¨a¨ koko taajuuskaistalle (0...fs/2, fs = 2OSRfB). c) Kun signaalikaistan ul-
kopuolinen kohina suodatetaan digitaalisesti, ja¨ljelle ja¨a¨ OSR:s osa alkupera¨isesta¨
kohinatehosta (kaistalle 0...fB).
SQNR kasvaa 10 dB. Kvantisointikohinatehon levia¨mista¨ laajemmalle kaistalle ja
sen ideaalista suodattamista havainnollistetaan kuvassa 3.
Yhta¨lo¨n 12 perusteella voidaan sanoa, etta¨ OSR:n kymmenkertaistaminen kasvattaa
SQNR:a¨a¨ enemma¨n kuin yhden bitin lisa¨a¨minen. Na¨ytteistystaajuuden kasvattami-
nen AD-muuntimen tarkkuuden parantamiseksi voi olla resoluution kasvattamista
parempi keino, kun tarkastellaan vaikutuksia muuntimen tehonkulutukseen, pinta-
alaan, kompleksisuuteen ja lineaarisuusvaatimuksiin.
Toisaalta ylina¨ytteista¨va¨ AD-muunnin vaatii desimointisuotimen, mutta toisaalta
asettaa pienemma¨t vaatimukset analogiselle laskostumisenestosuotimelle. Ta¨sta¨ na¨-
ko¨kulmasta katsottuna ylina¨ytteista¨misen suosiminen siirta¨a¨ tarvittavaa signaalin-
ka¨sittelyelektroniikkaa analogiselta alueelta digitaaliselle, mika¨ on tarkkuuden seka¨
tehonkulutuksen kannalta usein suotavaa. Ylina¨ytteistyksesta¨ voidaan hyo¨tya¨ viela¨-
kin enemma¨n, kuten seuraavassa kappaleessa na¨yteta¨a¨n.
2.1.4 Kohinanmuokkaus ∆Σ-muuntimessa
Signaalikaistalle ja¨a¨va¨a¨ kvantisointikohinatehoa voidaan va¨henta¨a¨ edelleen kvan-
tisointikohinan takaisinkytkenna¨lla¨. Menetelma¨ perustuu kvantisointikohinansiirto-
funktion QNTF (engl. quantization noise transfer function) muokkaamiseen samal-
la, kun signaalinsiirtofunktio STF (engl. signal transfer funktion) pideta¨a¨n vaimen-
tamattomana. Tavoitteena on minimoida QNTF signaalikaistalla ja pita¨a¨ STF sig-
naalikaistalla vaimentamattomana.
Ta¨ta¨ menetelma¨a¨ kutsutaan kohinanmuokkaukseksi. Takaisinkytketty AD-muunnin
voidaan kuvata systeemitasolla silmukkasuotimen ja kvantisoijan avulla, kuten ku-
vassa 4 a) on esitetty. Kvantisoija on jo itsessa¨a¨n AD-muunnin, mutta epa¨selvyyden
va¨ltta¨miseksi ta¨ssa¨ tyo¨ssa¨ ka¨yteta¨a¨n AD-muunnin-nimitysta¨ koko muunninsystee-
mille ja kvantisoija-nimitysta¨ AD-muuntimen osalle, joka kvantisoi analogisen sig-
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Kuva 4: Kohinaa muokkaava AD-muunnin kuvattuna a) silmukkasuotimen L ja
kvantisoijan Q avulla ja b) edelleen kvantisoija korvattuna kuvan 2 mukaisesti.
naalin. Kvantisoija voidaan mallintaa kvantisointikohinan summaamisena samoin
kuin yleinenkin AD-muunnin edella¨. Na¨in pa¨a¨sta¨a¨n kuvassa 4 b) esitettyyn lineaa-
riseen malliin.
Kohinaa muokkaavan AD-muuntimen (jonka signaalikaistan alarajana on DC) sil-
mukkasuodin pyrita¨a¨n suunnittelemaan niin, etta¨QNTF :ksi saadaan ylipa¨a¨sto¨tyyp-
pinen siirtofunktio ja STF :ksi (va¨hinta¨a¨n signaalikaistalla) vaimentamaton siirto-
funktio. Ta¨ma¨ toteutuu yksinkertaisesti esimerkiksi ka¨ytta¨ma¨lla¨ integraattoria sil-
mukkasuotimena kuvan 5 tapaan. Kuvan 5 muunnin on esimerkki yksiasteisesta ∆Σ-
muuntimesta. Korvaamalla kvantisoija (Q) kuvan 2 mukaisesti kvantisointivirheen
summaamisena muuntimen siirtofunktioiksi saadaan [3]
STF = z−1 (13)
ja
QNTF = 1− z−1 . (14)
Kuten haluttiin, STF ei aiheuta vahvistusta (eika¨ vaimennusta), vaan on pelkka¨ vii-
ve, ja QNTF on ylipa¨a¨sto¨funktio. Kun ylina¨ytteistetty kohinatehospektri kerrotaan
yhta¨lo¨n 14 mukaisella siirtofunktiolla, saadaan AD-muuntimen la¨hdo¨ssa¨ na¨kyva¨ksi
signaalikaistalle osuvaksi kvantisointikohinan tehollisarvoksi [7]:
v¯Q =
∆pi
6
(
1√
OSR
)3
. (15)
Oletetaan ja¨lleen digitaalisen suodatuksen poistavan kaiken signaalikaistan ulkopuo-
lisen kvantisointikohinan ja ta¨ysimittaisen tulosignaalin na¨kyva¨n la¨hdo¨ssa¨ muuttu-
mattomana (taajuuden suhteen vakion STF :n ansiosta). Sijoittamalla yhta¨lo¨t 8 ja
15 yhta¨lo¨o¨n 6 saadaan yksiasteisen ∆Σ-muuntimen SQNR:ksi
SQNR = N20 log (2) + 20 log
(
6
pi
√
8
)
+ 20 log
(
OSR
3
2
)
(z)inV Vout (z)
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Kuva 5: Yksiasteisen ∆Σ-muuntimen lohkokaavio.
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≈ N · 6,02 dB − 3,41 dB + 30 log (OSR) . (16)
Yhta¨lo¨sta¨ na¨hda¨a¨n ∆Σ-tyyppisen muuntimen resoluution kasvattamisella olevan sa-
manlainen vaikutus kuin yleisessa¨ ja ylina¨ytteista¨va¨ssa¨ AD-muuntimessa. Sen sijaan
ylina¨ytteistys vaikuttaa SQNR:a¨a¨n voimakkaammin: OSR:n kymmenkertaistami-
nen kasvattaa SQNR:a¨a¨ 30 dB, mika¨ on 20 dB enemma¨n kuin kohinaa muokkaa-
mattoman ylina¨ytteista¨va¨n muuntimen tapauksessa.
Toisena esimerkkina¨ annetaan kuvassa 6 esitetty kaksiasteinen ∆Σ-muunnin, joka
koostuu kahdesta integraattorista. Kerrointa 2 on ka¨ytetty toisella takaisinkytkenta¨-
polulla STF :n ja QNTF :n saamiseksi havainnolliseen muotoon. Korvaamalla kvan-
tisoija (Q) kuvan 2 mukaisesti kvantisointivirheen summaamisena kuvasta 6 saadaan
kaksiasteisen ∆Σ-muuntimen siirtofunktioiksi [3]
STF = z−2 (17)
ja
QNTF = (1− z−1)2 . (18)
Ja¨lleen STF muodostuu pelka¨sta¨a¨n viiveesta¨ ja QNTF on ylipa¨a¨sto¨funktio. Nyt
QNTF :lla¨ on kuitenkin kaksinkertainen nolla, joten sen aiheuttama suodatus on
jyrkempi. Kaksiasteisen ∆Σ-muuntimen voidaan siis odottaa vaimentavan matala-
taajuista kvantisointikohinaa viela¨ yksiasteista enemma¨n. Sen signaalikaistalle ja¨a¨va¨
kvantisointikohintaeho on [7]
v¯Q =
∆pi2
2
√
15
(
1√
OSR
)5
. (19)
Tekema¨lla¨ samat oletukset kuin yksiasteisen ∆Σ-muuntimen tapauksessa ja sijoit-
tamalla yhta¨lo¨t 8 ja 19 yhta¨lo¨o¨n 6 saadaan kaksiasteisen ∆Σ-muuntimen SQNR:ksi
SQNR = N20 log (2) + 20 log
(
2
√
15
pi2
√
8
)
+ 20 log
(
OSR
5
2
)
≈ N · 6,02 dB − 11,14 dB + 50 log (OSR) . (20)
Ta¨sta¨ na¨hda¨a¨n, etta¨ kaksiasteinen ∆Σ-muunnin muokkaa kvantisointikohinaa yk-
siasteistakin tehokkaammin: resoluution vaikutus on yha¨ sama kuin aikaisemminkin,
mutta OSR:n kymmenkertaistaminen kasvattaa SQNR:a¨a¨ jo 50 dB.
(z)inV
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Kuva 6: Kaksiasteisen ∆Σ-muuntimen lohkokaavio.
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Yksiasteisen (kaksiasteisen) ∆Σ-muuntimen SQNR:n lausekkeessa vakiotermi on
5,17 dB (12,90 dB) pienempi kuin yleisen ja ylina¨ytteista¨va¨n muuntimen SQNR:ien
vakiotermi. Ta¨ma¨ ei ole olennaista, silla¨ kohinanmuokkauksen avulla mika¨ tahan-
sa realistinen SQNR saavutetaan ∆Σ-muuntimella selva¨sti edullisemmin, kuin il-
man kohinanmuokkausta. Siten voidaan sanoa, etta¨ yksinkertaisen silmukkasuotimen
ka¨ytta¨minen yhdessa¨ ylina¨ytteistyksen kanssa on tehokas tapa minimoida kvanti-
sointikohinaa ja kasvattaa AD-muuntimen SQNR:a¨a¨.
Esitellyista¨ kohinaa muokkaavista AD-muuntimista voidaan yleisesti sanoa, etta¨ nii-
den QNTF :t suodattavat tasajakautuneen kvantisointikohinan, siten etta¨ kvanti-
sointikohinatehotiheys on sita¨ matalampi, mita¨ matalampaa taajuutta tarkastellaan.
∆Σ-muuntimen kohinaa muokkaava luonne ja OSR:n kasvattamiseen perustuva sig-
naalikaistan kvantisointikohinan tehokas va¨henta¨minen tulevat esille kuvassa 7.
∆Σ-muuntimen kohinanmuokkauskykya¨ ja sita¨ kautta sen SQNR:a¨a¨ voidaan yha¨
kasvattaa asteita lisa¨a¨ma¨lla¨ tai ka¨ytta¨ma¨lla¨ niin sanottua kaskadi- (MASH, engl.
multi-stage noise-shaping) muuntimia tai muita monimutkaisempia rakenteita. Kais-
tanpa¨a¨sto¨- ja kvadratuuri ∆Σ-muuntimet parantavat ∆Σ-modulaation soveltuvuut-
ta kapeakaistaisten mutta korkeataajuisten signaalien muuntamiseen. Suorituskykya¨
voidaan edelleen kasvattaa optimoimalla QNTF :a¨a¨ ja STF :a¨a¨. [3]
Sn
fs−fs−2fs 2fs
−fB−fs/2= fB fs= /2
Sn
−fs/2
Sn
fB−fB fB−fB fs/2fs/2 −fs/2
Sn
fB−fB−fs/2 fs/2
2
0
0
1
d)
0
a) c)
0
0
2 1
b)
0
2
1 0
Kuva 7: Pystyakselina on kohinatehotiheys Sn ja vaaka-akselina taajuus. Kvanti-
sointikohinatehospektrien vertailu ylina¨ytteista¨va¨n (spektri 0) seka¨ yksi- (spektri 1)
ja kaksiasteisen (spektri 2) kohinaa muokkaavan (∆Σ-) muuntimen va¨lilla¨: a) Kvan-
tisointikohinatehospektri, kun na¨ytteistys tapahtuu Nyquistin taajuudella. b) Kun
na¨ytteistystaajuutta kasvatetaan ja ka¨yteta¨a¨n kohinanmuokkausta, kvantisointiko-
hinateho levia¨a¨ koko taajuuskaistalle (0...fs/2, fs = 2OSRfB) ja spektri muokkau-
tuu. c) Digitaalisen suodatuksen ja¨lkeen ja¨ljelle ja¨a¨va¨ kvantisointikohina. d) Suuren-
nos c)-kuvasta, molempia akseleita on kasvatettu OSR-kertaiseksi.
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2.2 ∆Σ-muunnin systeemitasolla
2.2.1 Rakenne ja suunnittelun la¨hto¨kohdat
Kuten aiemmin todettiin, takaisinkytketty AD-muunnin voidaan kuvata silmukka-
suotimen ja kvantisoijan avulla. Kun otetaan askel la¨hemma¨ksi muuntimen toimin-
nallisuutta, ∆Σ-muunnin voidaan kuvata yleisesti na¨ytteistyslohkon, silmukkasuo-
timen, kvantisoijan, digitaali-analogia- (DA) muunnoslohkon ja desimointilohkon
avulla, kuten kuvassa 8 on esitetty. Ta¨ma¨ malli kattaa hyvin kaikki tavanomaiset
∆Σ-muuntimet, muttei esimerkiksi MASH-muuntimia ja muita useamman kvanti-
soijan muuntimia, jotka kuitenkin ovat ta¨ma¨n tyo¨n ulkopuolella.
VoutQ
D/A
DSPLS/HBW=f
s
analoginen digitaalinen
B
Bf  =2 OSR f
Vin(t) (z)
Kuva 8: ∆Σ-muunnin kuvattuna na¨ytteistyslohkon (S/H), silmukkasuotimen (L),
kvantisoijan (Q), DA-muunnoslohkon (D/A) ja desimointilohkon (DSP) avulla.
Itse muunnoksen analogisesta alueesta digitaaliseen tekee kvantisoija. ∆Σ-modulaat-
torin muodostava silmukkasuodin vastaa signaalin takaisinkytkenna¨sta¨ ja suodatta-
misesta, eli se toteuttaa ∆Σ-modulaation. Usein na¨ytteistyslohko ja DA-muunnos-
lohko voidaan kuvata osana silmukkasuodinta. Desimointilohko on digitaalinen desi-
mointisuodin, jolla kvantisoijan la¨hto¨signaali muunnetaan halutulle sananleveydelle
ja na¨ytetaajuudelle, eika¨ sita¨ tarvitse sisa¨llytta¨a¨ muuntimien suunnitteluprosessiin.
Na¨in pa¨a¨dyta¨a¨n malliin, joka on esitetty jo kuvassa 4 b). Siihen kuuluu siis ainoas-
taan kvantisoijan lineaarinen malli kvantisointivirheen summauksena ja silmukka-
suodin, johon on sisa¨llytetty DA-muunnoslohko ja na¨ytteistyslohko. Kvantisointivir-
heelle annettu oletus sen satunnaisluonteesta tuottaa vaihtelevissa ma¨a¨rin epa¨tark-
kuutta ∆Σ-muuntimen malliin, mutta viime ka¨dessa¨ systeemitason simulaatioilla
saadaan vahvistettua mallin tarkkuuden riitta¨vyys ja modulaattorin toimivuus.
Eri lohkojen epa¨ideaalisuuksiin liittyva¨t virheet ja kohina voidaan usein esitta¨a¨
vastaavan virhesignaalin summaamisena, kuten jo kvantisointivirheen tapauksessa
tehtiin. Siten voidaan perustellusti ka¨ytta¨a¨ kuvan 4 b) mallia la¨hto¨kohtana ∆Σ-
muuntimen analysoinnissa ja suunnittelussa.
∆Σ-muuntimen kvantisointikohinan rajoittaman tarkkuuden ma¨a¨ra¨a¨va¨tOSR, kvan-
tisoijan resoluutio, STF ja QNTF . Na¨ma¨ tekija¨t muodostavat muuntimen suunnit-
teluavaruuden. Na¨ytteistystaajuuden kasvattamista ja sita¨ kautta OSR:n kasvat-
tamista rajoittavia tekijo¨ita¨ ovat ka¨ytetta¨vissa¨ oleva teknologia, tehonkulutus ja
IC:n parasiittisten komponenttien vaikutus. Kvantisoijan resoluutiossa ka¨yta¨nno¨lli-
nen yla¨raja tulee vastaan piirin monimutkaistumisen ja tehonkulutuksen seka¨ tark-
kuusvaatimusten kasvun takia.
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STF ja QNTF voidaan optimoida tietylle OSR:lle ja modulaattorin asteluvulle.
Siirtofunktioiden toteutus voidaan optimoida oikealla silmukkasuodintopologian va-
linnalla.
2.2.2 Silmukkasuodin
Silmukkasuotimen tarkoitus on toteuttaa ∆Σ-muuntimelle haluttu STF ja QNTF .
Yksisilmukkaista takaisinkytkenta¨a¨ ka¨ytta¨va¨t suotimet voidaan jakaa topologioihin
silla¨ perusteella, ovatko ne FB- (hajautettu takaisinkytkenta¨) vai FF- (hajautettu
myo¨ta¨kytkenta¨) tyyppisia¨ ja onko niissa¨ ka¨ytetty IF- (hajautettu tulon myo¨ta¨kyt-
kenta¨) rakennetta vai ei. Siirtofunktioon vaikuttaa myo¨s se, ovatko integraattorit
viiveellisia¨ vai viiveetto¨mia¨. Joidenkin topologioiden piiritoteutuksen olemassaolo
riippuu siita¨, onko piirin rakenne yksipa¨inen, halutaanko va¨ltta¨a¨ aktiivisia summai-
mia tai parasiittiselle kapasitanssille herkkia¨ integraattoreita, miten tuloa voidaan
kuormittaa ja muodostuuko silmukan ajoituksesta ongelma.
Kuvassa 9 on esitetty FB-, IF-FB-, FF- ja IF-FF-topologiat kaksiasteiselle silmukka-
suotimelle. IF-rakenne on merkitty katkoviivalla. Parametrit an...dn ovat silmukka-
suotimen vahvistusparametreja¨.H1(z) on ensimma¨isen jaH2(z) toisen integraattorin
siirtofunktio.
2c
b1 b2
3c Q
Vout(z)
1a
(z)inV
a3a2
H (z)21H (z)
D/A
2c 3c Q
Vout(z)
a3a2
d3
1a
(z)inV
b1
1H (z) 2H (z)
D/A
a)
b)
Kuva 9: Kaksiasteisen ∆Σ-muuntimen lohkokaaviot: a) FB, IF-FB katkoviivalla b)
FF, IF-FF katkoviivalla. D/A-lohko mallinnetaan yksikko¨viiveena¨ tai yksikko¨vah-
vistuksena ka¨ytetta¨vien integraattorirakenteiden mukaan.
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Viiveellisen integraattorin siirtofunktio on
Hd(z) =
z−1
1− z−1 (21)
ja viiveetto¨ma¨n integraattorin
Hnd(z) =
1
1− z−1 . (22)
Kun molemmat integraattorit ovat viiveetto¨mia¨, siirtyy silmukan viive takaisin-
kytkenta¨a¨n DA-muuntimen D/A kohdalle. Ta¨llo¨in D/A korvataan yksikko¨viiveella¨
(HD/A(z) = z
−1), kun se muissa tapauksissa ja¨teta¨a¨n pois mallista (HD/A(z) = 1).
FB on usein ka¨ytetty, edellisessa¨kin luvussa esitetty silmukkasuodinrakenne. Sen
kvantisointikohinanmuokkausperiaatteena on muuntimen la¨hto¨signaalin takaisinkyt-
keminen kaikille silmukan integraattoreille ja integraattorin la¨hdo¨n kytkeminen aina
seuraavalle integraattorille. FB-topologia on ka¨ytto¨kelpoinen kolmessa eri integraat-
torikokoonpanossa: molemmat integraattorit ovat viiveellisia¨, molemmat integraat-
torit viiveetto¨mia¨ (jolloin DA-muuntimen siirtofunktio HD/A(z) = z
−1) tai ensim-
ma¨inen integraattori viiveeto¨n ja toinen viiveellinen (pa¨invastainen kokoonpano ei
ole ka¨ytto¨kelpoinen, silla¨ se aiheuttaisi silmukkasuotimeen viiveetto¨ma¨n silmukan).
FF on harvemmin ka¨ytetty rakenne, jossa muuntimen la¨hto¨ kytketa¨a¨n ainoastaan
ensimma¨iselle integraattorille. Kunkin integraattorin la¨hto¨ kytketa¨a¨n seuraavan in-
tegraattorin tulon lisa¨ksi myo¨s suotimen la¨hto¨o¨n. FF-topologia on ka¨ytto¨kelpoinen
kolmessa eri integraattorikokoonpanossa: molemmat integraattorit ovat viiveellisia¨,
molemmat integraattorit viiveetto¨mia¨ (jolloin HD/A(z) = z
−1), tai ensimma¨inen in-
tegraattori viiveellinen ja toinen viiveeto¨n (pa¨invastainen kokoonpano ei ole ka¨ytto¨-
kelpoinen, silla¨ se aiheuttaisi silmukkasuotimeen viiveetto¨ma¨n silmukan).
IF-rakennetta voi ka¨ytta¨a¨ seka¨ FB- etta¨ FF-topologioissa. Rakennetta ka¨ytta¨ma¨lla¨
voidaan muokata STF :a¨a¨ QNTF :sta¨ riippumattomasti. Topologian mukaan STF
voidaan suunnitella esim. FIR- (a¨a¨rellinen impulssivaste, engl. finite impulse res-
ponse) suotimeksi, jolloin ∆Σ-muuntimella voidaan myo¨s vaimentaa tulosignaalin
ei-toivottuja taajuuskomponentteja, tai yksikko¨vahvistukseksi, jolloin silmukkasuo-
timen ei tarvitse ka¨sitella¨ tulosignaalia, vaan pelkka¨a¨ kvantisointikohinaa, kuten
myo¨hemmin ta¨ssa¨ kappaleessa huomataan.
Yksinkertaisen FB-silmukkasuotimen etu FF-, IF-FB- ja IF-FF-silmukkasuotimiin
on se, ettei sen toteuttamisessa tarvita summainta silmukkasuotimen la¨hto¨o¨n. Ku-
ten kuvasta 9 na¨hda¨a¨n, on myo¨ta¨kytkenta¨kertoimien (a3, c3, d3) la¨hdo¨t summat-
tava ennen kvantisointia. Signaalien summaamisen toteuttaminen integraattoreiden
tulossa on yksinkertaista, mutta summaaminen kvantisoijan tulossa ei ole yhta¨ yk-
sioikoista. Vaikka aktiivisen summaimen sijaan voidaan usein ka¨ytta¨a¨ passiivista
summainta, saattavat piiri ja ajoitus monimutkaistua [8], [9], [10]. On myo¨s olemas-
sa topologiaratkaisuja, joilla summaaminen voidaan siirta¨a¨ piiriratkaisussa viimeisen
integraattorin tuloon [8].
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Siirtofunktioiden kannalta FB- tai FF-rakenteilla voidaan toteuttaa keskena¨a¨n sa-
mat QNTF :t, muttei samoja STF :ia¨. IF-rakenteen ka¨ytta¨minen mahdollistaa sa-
manlaisen STF :n toteuttamisen seka¨ IF-FB- etta¨ IF-FF-topologioilla, eika¨ vaikuta
QNTF :a¨a¨n.
Seuraavassa analysoidaan siirtofunktiot nelja¨lle erilaiselle, kuvan 9 mukaiselle sil-
mukkasuodintopologialle. Analysoitavat topologiat ovat FB ja IF-FB, joissa ensim-
ma¨inen integraattori on viiveeto¨n ja toinen viiveellinen, seka¨ FF ja IF-FF, joissa
molemmat integraattorit ovat viiveellisia¨. Liitteessa¨ A on esitetty siirtofunktioiden
johto FB- ja IF-FB-tyyppisille ja liitteessa¨ B FF- ja IF-FF-tyyppisille muuntimille.
Siirtofunktioiksi saadaan
QNTFFB = QNTFIF−FB =
(1− z−1)2
1 + (b1c2c3 + b2c3 − 2)z−1 + (1− b2c3)z−2 , (23)
QNTFFF = QNTFIF−FF =
(1− z−1)2
1 + (b1d3 − 2)z−1 + (b1c2c3 − b1d3 + 1)z−2 , (24)
STFFB =
a1c2c3z
−2
1 + (b1c2c3 + b2c3 − 2)z−1 + (1− b2c3)z−2 , (25)
STFIF−FB =
a3 + (a1c2c3 + a2c3 − 2a3)z−1 + (a3 − a2c3)z−2
1 + (b1c2c3 + b2c3 − 2)z−1 + (1− b2c3)z−2 , (26)
STFFF =
a1d3z
−1 + (a1c2c3 − a1d3)z−2
1 + (b1d3 − 2)z−1 + (b1c2c3 − b1d3 + 1)z−2 (27)
ja
STFIF−FF =
a3 + (a1d3 + a2c3 − 2a3)z−1 + (a1c2c3 + a3 − a1d3 − a2c3)z−2
1 + (b1d3 − 2)z−1 + (b1c2c3 − b1d3 + 1)z−2 . (28)
Huomataan, etta¨ STF :n ja QNTF :n nimitta¨ja¨t ovat identtiset keskena¨a¨n kussakin
muunnintyypissa¨. Niilla¨ on siis samat navat parametreista riippumatta. QNTF :illa¨
on kaksi nollaa DC:lla¨. STF :ien nollat ovat puolestaan muokattavissa a-parametrien
avulla QNTF :ien nollista riippumatta.
Tutkitaan, minka¨laisiksi siirtofunktiot voidaan muokata sopivilla kertoimien valin-
noilla. Asettamalla FB- ja IF-FB-tyyppisten silmukkasuodinten parametreille b2c3 =
1 ja b1c2c3 = 1 (esim. b1 = b2 = c2 = c3 = 1) seka¨ FF- ja IF-FF-tyyppisten silmuk-
kasuodinten parametreille b1d3 = 2 ja b1c2c3 = 1 (esim. b1 = c2 = c3 = 1, d3 = 2)
(jolloin kaikilla siirtofunktioilla on kaksinkertainen napa origossa) saadaan
QNTFFB = QNTFIF−FB = QNTFFF = QNTFIF−FF = (1− z−1)2 , (29)
STFFB = a1z
−1 , (30)
STFIF−FB = a3 + (a1c2c3 + a2c3 − 2a3)z−1 + (a3 − a2c3)z−2 , (31)
STFFF = a1d3z
−1 + (a1c2c3 − a1d3)z−2 (32)
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ja
STFIF−FF = a3 + (a1d3 + a2c3 − 2a3)z−1 + (a1c2c3 + a3 − a1d3 − a2c3)z−2 . (33)
Nyt QNTF :t toteuttavat kaksiasteisen ylipa¨a¨sto¨funktion, joten silmukkasuodin toi-
mii kvantisointikohinan kannalta kaksiasteisena ylipa¨a¨sto¨suotimena (ks. yhta¨lo¨ 18)
ja suodattaa kvantisointikohinaa pois signaalikaistalta kappaleessa 2.1.4 esitetylla¨
tavalla. STFFB on skaalattu viive, joten FB-muunnin pa¨a¨sta¨a¨ tulosignaalin vai-
mentumattomana la¨vitseen. STFFF on puolestaan yksikertainen FIR-suodin, joka
voidaan mitoittaa tasaiseksi signaalikaistalla.
Tarkastellaan siirtofunktioita STFIF−FB STFIF−FF . Kun yhta¨lo¨o¨n 31 valitaan pa-
rametrit a1 = b1 = c
−1
2 c
−1
3 , a2 = b2 = c
−1
3 ja a3 = 1 ja toisaalta yhta¨lo¨o¨n 33
parametrit a1 = b1 = 2d
−1
3 → c2c3 = b−11 = d3/2, a2 = 0 ja a3 = 1, saadaan
STF :ksi yksikko¨vahvistus. Ta¨llo¨in IF-FB- ja IF-FF-muuntimet pa¨a¨sta¨va¨t signaalin
muuttumattomana ja viiveetto¨ma¨sti la¨vitseen.
Na¨in saavutetaan era¨s toinenkin etu: na¨illa¨ valinnoilla silmukkasuotimeen voidaan
syo¨tta¨a¨ pelkka¨a¨ suodatettua kvantisointikohinaa. Yksinkertaisuuden vuoksi olkoon
lisa¨ksi IF-FB:lle a1 = b1 = a2 = b2 = c2 = 1 ja IF-FF:lle a1 = b1 = c2 = 1. Ta¨llo¨in
IF-FB-silmukkasuotimen ensimma¨iseen asteeseen syo¨teta¨a¨n signaali
V1,IF−FB(z) = a1Vin(z)− b1Vout(z) = Vin(z)− Vout(z) , (34)
toiseen asteeseen
V2,IF−FB(z) = a2Vin(z)− b2Vout(z) = Vin(z)− Vout(z) , (35)
seka¨ IF-FF-silmukkasuotimeen
VIF−FF (z) = a1Vin(z)− b1Vout(z) = Vin(z)− Vout(z) . (36)
Yhta¨lo¨t 34...36 voidaan kaikki kirjoittaa muodossa [3]
VL(z) = Vin(z)− Vout(z) = −(1− z−1)2VQ(z) . (37)
Toisin sanoen silmukkasuotimeen syo¨teta¨a¨n pelkka¨a¨ yhta¨lo¨n 37 mukaista ylipa¨a¨sto¨-
suodatettua kvantisointikohinaa. Valituilla kertoimilla silmukkasuodinten integraat-
toreiden la¨hto¨signaaleiksi saadaan yhta¨lo¨iden 21, 22 ja 37 avulla (ks. kuva 9)
VH1,IF−FB(z) = VL(z)Hnd(z) = −(1− z−1)VQ(z) , (38)
VH2,IF−FB(z) = (c2VH1,IF−FB(z) + VL(z))Hd(z) = −z−1VQ(z)− z−1(1− z−1)VQ(z) ,
(39)
VH1,IF−FF (z) = VL(z)Hd(z) = −z−1(1− z−1)VQ(z) (40)
ja
VH2,IF−FF (z) = c2VH1,IF−FF (z)Hd(z) = −z−2VQ(z) . (41)
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Minka¨a¨n integraattorin la¨hto¨ ei siis sisa¨lla¨ tulosignaalikomponenttia, vaan pelkka¨a¨
suodatettua kvantisointikohinaa. Ta¨ma¨n ansiosta integraattoreiden la¨hto¨signaalin
amplitudi on pienempi IF-rakenteisessa silmukkasuotimessa kuin tavanomaisessa sil-
mukkasuotimessa. Pienemma¨n amplitudin ansiosta silmukkasuotimen lineaarisuus-
vaatimukset helpottuvat [3]. Toisaalta amplitudi voidaan pita¨a¨ samana skaalaamal-
la pienemma¨ksi integraattoreiden takaisinkytkenta¨kondensaattoreita, jotka vieva¨t
usein runsaasti piirialaa, ja na¨in ollen voidaan pienenta¨a¨ kokonaispiirialaa.
Toinen vaihtoehto STF :ien valinnassa on suunnitella niista¨ suotimia. Ta¨llo¨in voi-
daan parametrien arvoja muuttamalla toteuttaa STF :lla¨ suodatusfunktio tiettyjen
tulosignaalin komponenttien vaimentamiseksi.
Edella¨ on ka¨sitelty ainoastaan diskreettiaikaisen ∆Σ-muuntimen mallia. Ta¨ma¨ malli
on pa¨teva¨ ja jopa suositeltava myo¨s jatkuva-aikaisella silmukkasuotimella toteutetun
∆Σ-muuntimen siirtofunktion suunnittelussa [11].
Topologiavalinnan tulee perustua kohinansiirtofunktioiden suunnittelun lisa¨ksi topo-
logian vaatimien piiriratkaisujen toteutuskelpoisuuteen seka¨ sopivuuteen AD-muunninta
edelta¨va¨n asteen kanssa. Saavutettavia etuja ja eri ratkaisujen tehonkulutuksia on
tarkasteltava piiritasolla asti ennen lopullista valintaa.
2.2.3 Kvantisoija ja DA-muunnin
Mita¨ pienempi kvantisoijan resoluutio on, sita¨ yksinkertaisemmaksi kvantisoija ja
DA-muunnoslohko voidaan suunnitella. Ta¨ma¨ tukee myo¨s ajatusta siita¨, etta¨ ∆Σ-
tyyppisen muuntimen tarkkuus perustetaan korkeaan OSR:a¨a¨n eika¨ korkeaan (si-
sa¨iseen) resoluutioon. Kvantisoijan resoluution kasvattaminen yli nelja¨n tai viiden
bitin vaatii jo monimutkaista kvantisoijaa, joten ta¨ta¨ voidaan pita¨a¨ yla¨rajana toteu-
tuskelpoiselle resoluutiolle [3].
On yleista¨, etta¨ kvantisoijalle valitaan pienin mahdollinen resoluutio eli yksi bit-
ti, silla¨ na¨in saavutetaan pienet komponenttien tarkkuusvaatimukset. Yksibittinen
kvantisoija on yksinkertainen toteuttaa pelka¨lla¨ komparaattorilla. Sen tulonsiirros
on vakiovirhe, ja hystereesin aiheuttama virhe on pieni ja vastaa valkoista kohinaa
[12]. Silmukkasuodin suodattaa na¨ma¨ virheet samoin kuin kvantisointikohinan, joten
ne vaimentuvat merkityksetto¨miksi.
Yksibittinen DA-muunnin on puolestaan luonnostaan lineaarinen, silla¨ sen ominais-
ka¨yra¨n ma¨a¨ra¨a¨ vain kaksi pistetta¨ [3]. Virhe yksibittisen DA-muuntimen siirtofunk-
tiossa voidaan redusoida tulonsiirrokseksi ja vahvistus on aina vakio, silla¨ se kuvaa
aina kaksi digitaalista arvoa kahdeksi analogiseksi arvoksi.
Yksibittisen kvantisoijan vahvistus on kuitenkin huonosti ma¨a¨ritelty. Se on ta¨ysin
riippuvainen kvantisoijan tulosignaalista, ja sen la¨hto¨ on jatkuvasti yliohjautunut
[13]. Ta¨ma¨n takia ∆Σ-muuntimen silmukkavahvistus ei ole vakio, mika¨ tekee silmu-
kan dynamiikasta vaikeasti ennustettavan.
Kvantisoijan resoluution kasvattaminen parantaa stabiilisuutta, silla¨ kvantisoijan
vahvistuksen riippuvuus tulosignaalista pienenee. Lisa¨ksi kvantisointikohinateho pie-
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nenee kvantisointivirheen pienentyessa¨ ja SQNR kasvaa 6 dB bittia¨ kohden, kuten
yhta¨lo¨ista¨ 16 ja 20 voidaan todeta. [3]
Monibittinen DA-muunnin ei kuitenkaan ole luonnostaan lineaarinen. DA-muuntimen
virhe redusoituu muuttumattomana ∆Σ-muuntimen tuloon, joten DA-muuntimelta
vaaditaan samaa tarkkuutta kuin itse muuntimelta [7]. Komponenttien epa¨sovituk-
sen aiheuttama epa¨lineaarisuus voi rajoittaa koko muuntimen lineaarisuutta, jolloin
ylina¨ytteistyksen ja kohinanmuokkauksen tuoma etu meneteta¨a¨n.
DA-muunnoksen tarkkuutta voidaan kasvattaa muun muassa erilaisin digitaalisin
korjausmenetelmin, epa¨sovituksen aiheuttaman virheen tehospektria¨ muokkaamalla
ja useampaa kvantisoijaa ka¨ytta¨ma¨lla¨. [3], [14]
Kun muuntimelta vaaditaan korkeata tarkkuutta, on turvauduttava monibittisiin
DA-muuntimiin stabiilisuuden tai tarkkuuden kasvattamisen sita¨ vaatiessa. Toisaal-
ta suuritarkkuuksiset DA-muuntimet vaativat korjausmenetelmien ka¨ytto¨a¨ – tark-
kuudeltaan (ENOB) jo yli 10...12 bitin DA-muuntimen toteuttaminen on vaikeaa
[3].
Sisa¨isen resoluution kasvattaminen korkeilla tarkkuuksilla pakottaa siis usein kor-
jausmenetelmien ka¨ytto¨o¨n. Toisaalta matalilla tarkkuuksilla (matalan OSR:n pa-
kottaessa kasvattamaan sisa¨ista¨ resoluutiota) korjausmenetelmia¨ harvoin tarvitaan.
2.3 ∆Σ-muunnin piiritasolla
2.3.1 Silmukkasuodin piiritasolla
∆Σ-muuntimen silmukkasuodin voidaan toteuttaa jatkuva-aikaisena (CT, engl. con-
tinuous time) tai diskreettiaikaisena. Molempien aika-alueiden toteutuksilla on etun-
sa. Usein sovelluskohde ma¨a¨ra¨a¨ kannattavamman ratkaisun.
Diskreetin aika-alueen ka¨yto¨n suosio perustuu suurelta osin SC-tekniikan tuomiin
etuihin. DT-suodin ei ole yhta¨ herkka¨ kellon epa¨tarkkuudelle kuin CT-suodin. DT-
suotimen laskennallisen mallin ja todellisen piirin va¨lilla¨ on tarkempi riippuvuus
kuin CT-suotimen tapauksessa. Lisa¨ksi DT-suotimen siirtofunktio skaalautuu suo-
raan kellotaajuuden mukana ja DT-integraattorilla on hyva¨t lineaarisuusominaisuu-
det. [3], [11], [15]
CT-suotimen edut tulevat esille korkeilla signaalitaajuuksilla ja laskostumisenes-
toa tarvitsevissa sovelluksissa. CT-suotimen operaatiovahvistinten nopeusvaatimuk-
set ovat DT-suotimien operaatiovahvistimia pienemma¨t, joten CT-modulaattori ky-
kenee ka¨sittelema¨a¨n korkeampitaajuisia tulosignaaleja kuin DT-modulaattori. CT-
suodin on tulosignaalin kannalta myo¨s laskostumisenestosuodin. Ta¨ma¨n ansiosta se
ei tarvitse erillista¨ laskostumisenestosuodinta. Lisa¨ksi CT-modulaattorissa signaalin
na¨ytteistys tapahtuu vasta kvantisoijassa, jolloin na¨ytteistykseen liittyva¨t virheet
vaimentuvat silmukan ansiosta. [3], [11], [16]
Tavallisesti aktiivisin RC-suotimin toteutetun CT-∆Σ-modulaattorin voi vaihtoeh-
toisesti toteuttaa myo¨s gmC-suotimin. Ta¨ma¨ on kannattavaa silloin, kun vaatimuksi-
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na on matala tehonkulutus, eritta¨in korkea signaalitaajuus ja kohtalainen resoluutio.
[17]
DT-silmukkasuodin toteutetaan yleisimmin SC-tekniikalla. Ta¨llo¨in integraattorin
siirtofunktion ma¨a¨ra¨a¨ integrointi- ja na¨ytteistyskondensaattoreiden kapasitanssisuh-
de. Aktiivisin RC-integraattorein toteutetun CT-suotimen siirtofunktion ma¨a¨ra¨a¨ re-
sistanssin ja kapasitanssin tulo, RC-tulo. CT-suotimen siirtofunktion, joka on to-
teutettu gmC-integraattorein, ma¨a¨ra¨a¨ siirtokonduktanssin ja kapasitanssin suhde,
gm/C-suhde. IC-piirissa¨ kapasitanssisuhteen suunniteltu arvo vastaa huomattavasti
paremmin todellisen piirin arvoa kuin RC-tulon tai gm/C-suhteen suunniteltu arvo.
Siten SC-silmukkasuotimen siirtofunktiot saadaan ma¨a¨ritettya¨ tarkemmin kuin RC-
tai gmC-silmukkasuotimen siirtofunktiot.
SC-suodin ka¨sittelee ja¨nnitemuotoisia signaaleja. DT-suodin voidaan toteuttaa myo¨s
virrankytkenta¨- (engl. switched current) tekniikalla ka¨ytta¨en hyva¨ksi virtamuotoi-
sia signaaleja [15]. Ta¨llo¨in AD-muunnin voidaan toteuttaa digitaalisella CMOS-
prosessilla. SC-tekniikasta on kehitetty matalille ka¨ytto¨ja¨nnitteille sopiva kytkin-
RC (engl. switched RC) -tekniikka [18]. On myo¨s esitetty ∆Σ-muuntimia, joiden
silmukkasuodin on toteutettu sekarakenteella (engl. mixed CT SC), jossa ensimma¨i-
nen integraattori toimii CT-alueessa ja toinen (seka¨ mahdolliset muut integraattorit)
DT-alueessa. Koska CT-aste on ensimma¨isena¨, ei tulosignaalia tarvitse suodattaa
erillisella¨ laskostumisenestosuotimella eika¨ puskuroida erikseen DT-osalle sopivaksi.
Ta¨ma¨ntyyppinen ∆Σ-muunnin hyo¨tyy seka¨ CT- etta¨ DT-piirien eduista. [16], [19]
2.3.2 Muuntimen toteuttaminen SC-integraattoreilla
SC-tekniikalla toteutettu ∆Σ-muuntimen silmukkasuodin koostuu SC-integraatto-
reista, joista kolme perustapausta on esitetty kuvissa 10 a), 10 b) ja 10 c). Tulo-
signaali na¨ytteisteta¨a¨n kondensaattoriin C1 ja siihen kera¨a¨ntynyt varaus siirreta¨a¨n
integrointikondensaattoriin C2. C2:n varaus siis muuttuu jokaisella kellojaksolla aina
tulosignaaliin verrannollisen arvon verran, eli la¨hto¨ja¨nnite vout on tuloja¨nnitteen vin
integraali. Signaalit φ1 ja φ2 kuvaavat ei-pa¨a¨llekka¨isia¨ kellovaiheita, joilla integraat-
toria operoidaan. Integraattorin siirtofunktion tyyppi riippuu integrointitavasta ja
vahvistus kapasitanssisuhteesta.
Kuvassa 10 a) esitetty integraattori on viiveellinen (toimii ns. Forward Euler -me-
netelma¨lla¨) ja invertoiva. Sen siirtofunktio on altis solmussa n1 olevalle parasiitti-
selle kapasitanssille Cp. Kuvan 10 b) integraattori on viiveellinen (Forward Euler)
ja ei-invertoiva ja kuvan 10 c) integraattori viiveeto¨n (Backward Euler) ja invertoi-
va. Na¨ista¨ kummankaan siirtofunktio ei ole altis maata vasten na¨kyva¨n parasiittisen
kapasitanssin vaikutukselle, joten ne ovat siina¨ suhteessa suositeltavampia integraat-
torirakenteita kuin kuvan 10 a) integraattori. Integraattoreiden siirtofunktiot ovat
[7], [20]
Ha(z) = −C1 + Cp
C2
· z
−1
1− z−1 ≈ −
C1
C2
· z
−1
1− z−1 , (42)
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Kuva 10: Kolme perustyyppista¨ SC-integraattoria: a) viiveellinen invertoiva (mallis-
sa mukana parasiittinen kapasitanssi Cp, jolle siirtofunktio on altis), b) viiveellinen
ei-invertoiva ja c) viiveeto¨n invertoiva seka¨ d) kuvan b integraattori, jonka mallissa
on otettu huomioon operaatiovahvistimen epa¨ideaalisuudet. Ei-pa¨a¨llekka¨iset kello-
signaalit φ1 ja φ2 on esitetty ajoitusdiagrammissa.
Hb(z) =
C1
C2
· z
−1
1− z−1 (43)
ja
Hc(z) = −C1
C2
· 1
1− z−1 . (44)
Na¨illa¨ integraattoreilla voidaan siis toteuttaa silmukkasuotimen yhta¨lo¨iden 21 ja
22 mukaiset integraattorit (tietyin etumerkkiehdoin). Kapasitanssisuhteella C1/C2
voidaan suoraan toteuttaa silmukkasuotimen vahvistusparametrit.
Operaatiovahvistimen epa¨ideaalisuuksien takia SC-integraattorin siirtofunktio poik-
keaa hieman edella¨ esitellyista¨. Kuvassa 10 d) on esitetty malli, jossa on esimer-
kinomaisesti kuvan 10 b) SC-integraattori seuraavat operaatiovahvistimeen liittyva¨t
epa¨ideaalisuudet huomioon otettuna: a¨a¨rellinen vahvistus A, tulonsiirrosja¨nnite VOS
ja operaatiovahvistimen tuloon redusoitu matalataajuinen kohina vn,LF , jonka taa-
juus on huomattavasti kytkemistaajuutta pienempi.
Analysoidaan kuvan 10 d) integraattorin virhela¨hteiden vaikutus. Kellovaiheessa φ2
kondensaattoriin C1 ja¨a¨ virhevaraus
qe = C1
(
VOS + vn,LF − vout
A
)
. (45)
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Ta¨ma¨ varaus siirtyy myo¨s kondensaattoriin C2 ja aiheuttaa siina¨ ja¨nnitevirheen,
joka redusoituna integraattorin tuloon on
ve = VOS + vn,LF − vout
A
. (46)
Virheessa¨ on vakiotermi VOS, hitaasti muuttuva (ka¨yta¨nno¨ssa¨ satunnainen, mutta
yhden jakson aikana likimain vakio) termi vn,LF seka¨ la¨hto¨ja¨nnitteen arvosta riippu-
va termi vout/A. Tulosignaalin vin lisa¨ksi integraattori integroi yhta¨lo¨n 46 mukaista
virhesignaalia ve, joten integraattorin siirtofunktio ei ole ena¨a¨ halutun kaltainen.
Virhesignaalin vaikutusta voidaan va¨henta¨a¨ ka¨ytta¨ma¨lla¨ CDS-tekniikkaa. Kuvassa
11 on esitetty perustyyppinen CDS-integraattori.
Seuraavaksi analysoidaan integraattorin toimintatapa ja virhela¨hteiden vaikutus.
Ka¨yteta¨a¨n apuna kuvan 12 malleja kuvan 11 integraattorille kellovaiheissa φ1 (kuva
12 a)) ja φ2 (kuva 12 b)). Kellovaiheessa φ1 kondensaattoriin C2 na¨ytteistyy ja¨nnite
vC2 = V− = VOS + vn,LF −
vout
A
, (47)
jossa V− on operaatiovahvistimen ei-invertoivassa navassa na¨kyva¨ ja¨nnite. Kellovai-
heessa φ2 solmussa n0 na¨kyy ja¨nnite
vn0 = V− − vC2 = 0 . (48)
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Kuva 11: Perustyyppinen CDS-integraattori.
Solmussa n0 on siis virhekompensoitu virtuaalimaa. Koska kapasitanssin C1 varaus
siirreta¨a¨n solmun n0 potentiaalia vn0 = 0 V vasten, ei C1:een ja¨a¨ virhevarausta, eika¨
siten C3:een siirry virhevarausta.
On huomattava, etta¨ edellisessa¨ analyysissa¨ on oletettu, ettei vout muutu yhden kel-
lojakson aikana. Ta¨ma¨ on hyva¨ approksimaatio matalalla la¨hdo¨n taajuuskaistalla,
mutta liian nopeasti muuttuva tulosignaali aiheuttaa virheen. On esitetty myo¨s pii-
reja¨, joissa ta¨ma¨ virhe pystyta¨a¨n minimoimaan suuremmallakin taajuuskaistalla [5].
Toinen huomioitava asia on, etta¨ myo¨s vahvistuksen A epa¨lineaarisuus voi heikenta¨a¨
CDS-tekniikan tehokkuutta.
Edella¨ on ka¨sitelty ainoastaan varauksensiirrossa tapahtuvaa virhetta¨, eika¨ ole otettu
suoraan kantaa siihen, miten virheet na¨kyva¨t la¨hto¨ja¨nnitteessa¨. Ta¨ma¨ johtuu siita¨,
etta¨ la¨hto¨ja¨nnitteen virhe redusoituu tuloon integraattorin siirtofunktion vaimenta-
mana. Integraattorin vahvistus on suuri matalilla taajuuksilla, joten ∆Σ-muuntimen
signaalikaistalla olevat virhekomponentit vaimentuvat huomattavasti.
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Kuva 12: Kuvan 11 CDS-integraattori a) vaiheessa φ1 ja b) vaiheessa φ2.
2.3.3 Kaksoisna¨ytteistys
Tavanomainen SC-integraattori, kuten kuvien 10 b) ja 10 c) integraattorit, ka¨ytta¨a¨
varauksensiirtoon puolet kellojaksosta, mika¨ tarkoittaa, etta¨ operaatiovahvistin on
ka¨ytta¨ma¨tto¨ma¨na¨ toisen kellojakson puolikkaan. Kaksoisna¨ytteistysta¨ ka¨ytta¨ma¨lla¨
operaatiovahvistin voi ka¨ytta¨a¨ hyva¨ksi molemmat kellojakson puolikkaat. Kuvassa
13 on esitetty kaksoisna¨ytteista¨va¨t SC-integraattorit seka¨ viiveellisella¨ etta¨ viiveet-
to¨ma¨lla¨ rakenteella.
Kaksoisna¨ytteista¨va¨ integraattori toimii efektiivisesti kaksinkertaisella kellotaajuu-
della: se na¨ytteista¨a¨ tulosignaalin ja siirta¨a¨ varauksen kahdesti kellojakson aikana.
On huomattava, etta¨ myo¨s integraattorin ja¨lkeisen asteen on kyetta¨va¨ ka¨sittelema¨a¨n
tulosignaaliaan kaksinkertaisella kellotaajuudella.
Kellotaajuuden efektiivinen kaksinkertaistuminen merkitsee myo¨s OSR:n kaksin-
kertaistumista, mika¨ puolestaan kasvattaa ∆Σ-muuntimen SQNR:a¨a¨ (kaksiasteisen
∆Σ-muuntimen tapauksessa yhta¨lo¨n 20 mukaan 15 dB). Toisaalta mika¨li efektiivista¨
kellotaajuutta ei ole tarve kasvattaa, voidaan kaksoisna¨ytteista¨va¨n SC-integraattorin
kellotaajuus puolittaa. Ta¨llo¨in varauksensiirtoon ka¨ytetta¨va¨ aika kaksinkertaistuu ja
operaatiovahvistimen nopeusvaatimusten pienentyessa¨ sen tehoa voidaan pienenta¨a¨.
Vaarana kaksoisna¨ytteistyksessa¨ on kuitenkin integraattorin tulosignaalin korkea-
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Kuva 13: Kaksi perustyyppista¨ kaksoisna¨ytteista¨va¨a¨ SC-integraattoria: a) viiveeto¨n
invertoiva ja b) viiveellinen ei-invertoiva.
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taajuisten komponenttien alassekoittuminen signaalikaistalle. Integraattorin siirto-
funktio vaihtuu puolen kellojakson va¨lein, silla¨ kondensaattorit C1A ja C1B ovat aina
hiukan epa¨sovitettuja keskena¨a¨n. Ta¨ma¨n epa¨sovituksen takia vaihtuva siirtofunktio
vastaa tulosignaalin moduloimista signaalilla, jonka voimakkuus on riippuvainen ka-
pasitanssien suhteellisesta virheesta¨ [4]:
Amod =
∣∣∣∣C1A − C1BC1A + C1B
∣∣∣∣ , (49)
ja jonka taajuus on puolet kellotaajuudesta. Ta¨ma¨n takia tulosignaalissa la¨hella¨ kel-
lotaajuuden puolikasta olevat komponentit alassekoittuvat la¨helle tasavirtakompo-
nenttia (DC, engl. direct current). [4]
Tilanne on erityisen huono silloin, kun ∆Σ-muuntimen la¨hdo¨n takaisinkytkenta¨sig-
naalia joudutaan kaksoisna¨ytteista¨ma¨a¨n, silla¨ ta¨ssa¨ signaalissa on huomattava ma¨a¨-
ra¨ kvantisointikohinaa korkeilla taajuuksilla [4]. Jos takaisinkytkenta¨signaali voi-
daan na¨ytteista¨a¨ yhden kondensaattorin avulla, kvantisointikohinan alassekoittumi-
nen va¨lteta¨a¨n. On myo¨s esitetty useita muita tapoja alassekoittuvan kohinan vai-
mentamiseksi [21], [22], [23].
Myo¨s ∆Σ-muuntimen tulosignaalissa voi olla kohinaa korkeilla taajuuksilla. Kun
kohinaista signaalia kaksoisna¨ytteisteta¨a¨n, voidaan kapasitanssien keskina¨issovitusta
parantaa ka¨ytta¨ma¨lla¨ riitta¨va¨n suuria kondensaattoreita ja ka¨ytta¨ma¨lla¨ piirikuvion
suunnittelussa erilaisia sovitusmenetelmia¨ [24].
2.3.4 Operaatiovahvistimet
SC-piirien suunnittelussa era¨s ratkaiseva seikka on operaatiovahvistimien kapasitii-
vinen kuorma. Operaatiovahvistimen kuormat ovat korkeaimpedanssisia, joten ne ei-
va¨t tarvitse la¨hto¨asteekseen matalaimpedanssista ja¨nnitepuskuria [7]. Ta¨llo¨in ka¨yte-
ta¨a¨n usein siirtokonduktanssivahvistimia (OTA, engl. operational transconductance
amplifier). OTA-vahvistimien vahvistus perustuu differentiaalisen tuloparin la¨hto¨-
virtasignaalin ajamiseen korkean la¨hto¨resistanssin la¨pi. Differentiaalisen tuloparin
la¨hto¨virran peilausta voidaan myo¨s hyo¨dynta¨a¨.
OTA-vahvistimella, jolla on yksi vahvistusaste, voidaan saavuttaa matalalla tehol-
la suuri kaistanleveys ja suuri vaihevara [2]. Silla¨ saavutettava DC-vahvistus riitta¨a¨
helposti ∆Σ-muuntimen vahvistimelle. OTA-vahvistimen dominoivan navan ma¨a¨ra¨a¨
la¨hto¨resistanssi ja kuormakapasitanssi. Taajuuskompensointi tehda¨a¨n kuormakapa-
sitanssia kasvattamalla. Usein erillista¨ kompensointikondensaattoria ei tarvita vaan
SC-piirin kondensaattoreiden (parasiittiset kapasitanssit mukaan lukien) aiheuttama
kuorma riitta¨a¨ yksinapa-approksimaation tekemiseen ja tarpeelliseen vaihevaraan.
OTA-vahvistimen vahvistuksen kasvattaminen la¨hto¨impedanssia kasvattamalla joh-
taa kuitenkin la¨hto¨ja¨nnitealueen pienenemiseen. Transistorima¨a¨ra¨n kasvaessa sig-
naalitiella¨ on huolehdittava, etteiva¨t ne lisa¨a¨ merkitta¨va¨sti piirin kohinaa.
SC-piirin tarkkuuden ma¨a¨ra¨a¨ la¨hto¨ja¨nnitteen lopullisen asettumisen tarkkuus. Vaik-
ka vahvistin joutuisikin aluksi la¨hto¨ja¨nnitteen enimma¨ismuuttumisnopeuden SR
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(engl. slew rate) rajoittamaan tilaan, ei ta¨ma¨ rajoittaisi systeemin lineaarisuutta,
kunhan lineaariselle asettumiselle ja¨teta¨a¨n riitta¨va¨sti aikaa. SR riippuu vahvisti-
men enimma¨isla¨hto¨virrasta Islew (engl. slew current) ja kuormakapasitanssista CL:
SR =
Islew
CL
. (50)
Vahvistin voidaan suunnitella matalatehoisemmaksi sallimalla sen joutua aluksi SR:n
rajoittamaan tilaan. SR:n rajoittamasta tilasta poistumisen ja¨lkeen vahvistimen
asettumistarkkuuden ma¨a¨ra¨a¨ vahvistimen yksikko¨vahvistuksen kaistanleveys GBW
(engl. gain bandwidth) ja DC-vahvistus ADC . Tehonkulutus voidaan minimoida ja
tarkkuus maksimoida valitsemalla optimaalinen SR:n ja GBW :n yhdistelma¨. Ta¨ma¨
valinta ja toiminnan varmistaminen on tehta¨va¨ simulaatioiden perusteella ottaen
huomioon la¨mpo¨tila- ja prosessivariaatioiden aiheuttamat muutokset. [25], [26]
Seuraavassa on esitelty kaksi erityyppista¨ OTA-vahvistinta ja analysoitu niiden omi-
naisuuksia. Kuvassa 14 esitetty teleskooppikaskodi-OTA-vahvistin on toimintaperi-
aatteeltaan differentiaalipari, johon on lisa¨tty NMOS- (n-tyyppinen metallioksidi-
puolijohde, engl. n-type metal-oxide semiconductor) (M3 ja M4) ja PMOS- (p-tyyp-
pinen metallioksidipuolijohde, engl. p-type metal-oxide semiconductor) (M5 ja M6)
kaskoditransistorit. Kaskoditransistorit kasvattavat la¨hto¨impedanssia ja siten vah-
vistusta, mutta myo¨s pienenta¨va¨t la¨hto¨ja¨nnitealuetta. Teleskooppikaskodissa on vain
kaksi virtahaaraa, mika¨ merkitsee pienta¨ tehonkulutusta, mutta rajoittaa tulon CM-
ja¨nnitealuetta ja la¨hto¨ja¨nnitealuetta, mitka¨ itse asiassa ovat teleskooppikaskodissa
toisistaan riippuvaisia.
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Kuva 14: Teleskooppikaskodi-OTA-vahvistin.
Teleskooppikaskodin DC-vahvistus on
ADC = gm1Rout , (51)
jossa gm1 on transistorinM1 siirtokonduktanssi ja Rout vahvistimen la¨hto¨resistanssi.
La¨hto¨resistanssi puolestaan on [24]:
Rout ≈
(
gds7 · gds5
gm5
+ gds1 · gds3
gm3
)
−1
, (52)
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jossa gdsi on transistorin Mi kanavakonduktanssi. Yhta¨lo¨sta¨ na¨hda¨a¨n, miten kasko-
ditransistoritM3 jaM5 kasvattavat tulotransistorinM1 ja virtapeilitransistorinM7
suuntaan na¨kyvia¨ resistansseja ja siten myo¨s DC-vahvistusta kertoimella gm/gds.
Vahvistimen dominoiva napa on
p1 =
−1
RoutCL
, (53)
jossa CL on kuormakapasitanssi. Alin ei-dominoiva napa on [2], [27], [28]
p2 =
−gm3
Cn13
, (54)
jossa Cn13 on transistoreiden M1 ja M3 aiheuttama parasiittinen kapasitanssi sol-
mussa n13. Yhta¨lo¨ista¨ 51 ja 54 saadaan yksinapa-approksimaation avulla vahvisti-
men GBW :
GBW =
gm1
CL
. (55)
Teleskooppikaskodin enimma¨isla¨hto¨virta Islew on tuloparin esivirtala¨hdetransistorin
M9 la¨pi meneva¨ virta I9:
Islew = I9 . (56)
Sama virta I9 on myo¨s vahvistimen kuluttama kokonaisvirta Ivdd:
Ivdd = I9 . (57)
Teleskooppikaskodi kykenee siis ajamaan kaiken kuluttamansa virran kuormaan
(Ivdd = Islew).
Oletetaan, etta¨ transistoreiden saturaatioja¨nnite on vDS,sat = 0,3 V ja kynnysja¨n-
nite on VT = 0,5 V . Lisa¨ksi oletetaan, etta¨ saturaation rajalla tuloparille pa¨tee
vGS,sat = vDS,sat + VT = 0,8 V . Jotta vahvistin toimisi, on sen kaikkien transisto-
reiden pysytta¨va¨ saturaatiossa kaikilla la¨hto¨ja¨nnitteen DC-arvoilla ja tulosignaalin
CM-arvoilla. Kuva 15 esitta¨a¨ graafisesti, kuinka teleskooppikaskodin la¨hto¨ja¨nnitea-
lue ja tulon CM-ja¨nnitealue ma¨a¨ra¨ytyva¨t ja vaikuttavat toisiinsa.
v inCM,r
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Kuva 15: Teleskooppikaskodin ja¨nnitealueet: tulon CM-ja¨nnitealue vinCM,r ja la¨hto¨-
ja¨nnitealue vout,r.
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La¨hto¨ja¨nnitteen maksimiarvo on VDD − 2vDS,sat ja minimiarvo 3vDS,sat + vinCM,r,
jossa vinCM,r on tulon CM-ja¨nnitealueen suuruus. Siten la¨hto¨ja¨nnitealueen suuruus
on
vout,r = VDD − 5vDS,sat − vinCM,r . (58)
Tulon CM-alue vinCM,r voidaan teoriassa valita nollaksi, mika¨ maksimoisi yhta¨lo¨n
58. Vahvistimen tulon CM-arvon asettaminen tarkasti vaatisi ka¨yta¨nno¨ssa¨ kuitenkin
niin sanottujen ja¨ljenno¨sesija¨nnityspiirien (engl. replica bias circuit) ka¨ytto¨a¨, silla¨
prosessivariaatio ja la¨mpo¨tilariippuvuus siirta¨va¨t todellisen tulon CM-ja¨nnitealueen
rajoja. Vahvistimen toiminnan varmistamiseksi asetetaan vinCM,r = 1 V . Ta¨sta¨ ja
edella¨ mainituista oletuksista seka¨ yhta¨lo¨sta¨ 58 saadaan la¨hto¨ja¨nnitealueen suuruu-
deksi
vout,r = VDD − 2,5V . (59)
La¨hto¨ja¨nnitealue siis pienenee 5 V :n ka¨ytto¨ja¨nnitteen ja¨rjestelma¨ssa¨ puoleen ka¨yt-
to¨ja¨a¨nitteesta¨ ja 3 V :n ka¨ytto¨ja¨rjestelma¨ssa¨ jo melko pieneen, 0,5 V :iin. Transis-
toreiden saturaatioja¨nnitteen pienenta¨minen la¨hto¨ja¨nnitealueen kasvattamiseksi on
myo¨s mahdollista, mutta se monimutkaistaa suunnittelua.
Edella¨ laskettu la¨hto¨ja¨nnitealue voidaan saavuttaa vain, jos tulon ja la¨hdo¨n CM-
tasot voidaan pita¨a¨ erilla¨a¨n. La¨hto¨ja¨nnitealue kutistuu entisesta¨a¨n, jos la¨hto¨ja¨nnit-
teen CM-taso halutaan laskea tai tuloja¨nnitteen nimellinen CM-taso halutaan nostaa
puoleenva¨liin ka¨ytto¨ja¨nnitetta¨.
Toinen ta¨ssa¨ yhteydessa¨ esitelta¨va¨ vahvistin on kuvassa 16 esitetty laskostettu kas-
kodi (FC, engl. folded cascode) -OTA-vahvistin eli FC-vahvistin. Myo¨s se ka¨ytta¨a¨
hyva¨kseen kaskoditransistorien tuomaa la¨hto¨impedanssin kasvua, mutta siina¨ tu-
lopari on eri virtahaarassa kuin vahvistimen la¨hto¨solmu. Vahvistimen periaatteena
on nimensa¨ mukaisesti laskostaa tuloparin la¨hto¨virtasignaali la¨hto¨haaran korkeaan
la¨hto¨impedanssiin. Ta¨llo¨in tulon CM-ja¨nnitealue ja la¨hto¨ja¨nnitealue ovat toisistaan
riippumattomat ja suuremmat kuin teleskooppikaskodilla.
Myo¨s FC-vahvistimen DC-vahvistus on yhta¨lo¨n 51, dominoiva napa yhta¨lo¨n 53 ja
GBW yhta¨lo¨n 55 mukainen. La¨hto¨resistanssin arvo on hieman pienempi kuin te-
leskooppikaskodilla, silla¨ gds1 ja gds3 na¨kyva¨t rinnakkain la¨hdo¨sta¨ pa¨in katsottaessa
VDD
Vinp
VDD
Vout
M6
M10
VinmM1M2
VB7
VB5
VB3
M3
M7
M9
M4
M5
M11
M8
B11V
n135
Kuva 16: Laskostettu kaskodi -OTA-vahvistin eli FC-vahvistin.
27
[24]:
Rout ≈
(
gds9 · gds7
gm7
+ (gds1 + gds3)
gds5
gm5
)
−1
. (60)
Siten DC-vahvistus on hieman pienempi ja dominoiva napa hieman suurempi kuin
teleskooppikaskodilla. GBW pysyy kuitenkin samana. Alin ei-dominoiva napa on
[2], [27], [28]
p2 =
−gm5
Cn135
, (61)
jossa Cn135 on solmussa n135 na¨kyva¨, transistoreiden M1, M3 ja M5 aiheuttama pa-
rasiittinen kapasitanssi. Navan p2 ma¨a¨ra¨a¨ nyt PMOS-tyyppisen kaskoditransistorin
siirtokonduktanssi ja kahden PMOS-transistorin seka¨ yhden NMOS-transistorin pa-
rasiittiset kapasitanssit. Esitetyn teleskooppikaskodin napa p2 on hieman korkeam-
malla taajuudella, silla¨ transistorityypit vaikuttavat taajuuden ma¨a¨ra¨ytymiseen (ks.
yhta¨lo¨ 54): Navan ma¨a¨ra¨a¨va¨ siirtokonduktanssi on NMOS-tyyppisen kaskoditran-
sistorin (transistori M3 kuvassa 14) ma¨a¨ra¨a¨ma¨ ja siksi suurempi. Toisaalta navan
ma¨a¨ra¨a¨ma¨ parasiittinen kapasitanssi (kuvan 14 solmussa n13) on kahden NMOS-
transistorin aiheuttama ja siksi pienempi. [2]
FC-vahvistimessa p2:n voidaan siis odottaa olevan hieman matalammalla taajuudella
ja vaihevaran hieman pienempi verrattuna telesekooppikaskodiin. Mika¨li vaihevara
ja¨a¨ liian pieneksi, voidaan vahvistin toteuttaa PMOS-tyyppisella¨ tuloparilla. Ta¨llo¨in
tuloparin vaihtaminen PMOS-tyyppiseksi ja kaskodi- seka¨ virtala¨hdetransistorien
(transistorit M5 ja M6 seka¨ M4 ja M3 16) vaihtaminen NMOS-tyyppisiksi aiheuttaa
seka¨ GBW :n pienenemisen, etta¨ p2:n siirtymisen korkeammalle taajuudelle, ja sita¨
kautta vaihevaran kasvun.
Kuten teleskooppikaskodinkin myo¨s FC-vahvistimen enimma¨isla¨hto¨virta Islew on tu-
loparin esivirtala¨hdetransistorin M11 la¨pi meneva¨ virta I11:
Islew = I11 . (62)
Vahvistimen kuluttama kokonaisvirta Ivdd muodostuu virtala¨hdetransistorienM3 ja
M4 la¨pi menevista¨ virroista I3 ja I4. Jos kaskodeille sallitaan virran pieneneminen
nollaan asti, voidaan asettaa I3 = I4 = I11, jolloin saadaan:
Ivdd = I3 + I4 = 2I11 . (63)
FC-vahvistin kykenee siis ajamaan eninta¨a¨n puolet kuluttamastaan virrasta kuor-
maan (Islew = Ivdd/2), eli se kuluttaa tehoa kaksi kertaa niin paljon kuin teleskoop-
pikaskodi saman enimma¨isla¨hto¨virran saavuttamiseksi.
Laskemalla FC-vahvistimelle tuloja¨nnitteen CM-alue ja la¨hto¨ja¨nnitealue samoin ole-
tuksin kuin teleskooppikaskodillekin (vinCM,r = 1 V , vDS,sat = 0,3 V , VT = 0,5 V ja
vGS,sat = 0,8 V ) saadaan niista¨ kuvan 17 mukaiset. La¨hto¨ja¨nnitteen maksimiarvo on
VDD − 2vDS,sat ja miniarvo 2vDS,sat, joten la¨hto¨ja¨nnitealueen suuruus on
vout,r = VDD − 4vDS,sat . (64)
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Kuva 17: FC-vahvistimen ja¨nnitealueet: tulon CM-ja¨nnitealue vinCM,r ja la¨hto¨ja¨nni-
tealue vout,r.
Ta¨sta¨ saadaan edella¨ mainittujen oletuksien mukaan
vout,r = VDD − 1,2V , (65)
jolloin 5 V :n ka¨ytto¨ja¨nnitteella¨ la¨hto¨ja¨nnitealue on vain 25 % pienempi kuin ka¨yt-
to¨ja¨nnite ja 3 V :n ka¨ytto¨ja¨nnitteella¨ viela¨ 1,8 V . FC-vahvistimen la¨hto¨ja¨nnitealue
on siis huomattavasti teleskooppikaskodin aluetta suurempi.
Tulon CM-ja¨nnitealue alkaa ja¨nnitteesta¨ 2vDS,sat + VT = 1,1 V ja jatkuu aina ka¨yt-
to¨ja¨nnitteeseen VDD saakka. Ainakin viela¨ 3 V :n ka¨ytto¨ja¨nnitteella¨ tulon CM-tason
asettelu on siis verrattain helppoa ja tulossa sallitaan huomattavan paljon suurempi
CM-ja¨nnitealue kuin teleskooppikaskodilla.
Termisen kohinan osalta teleskooppikaskodi on hieman FC-vahvistinta parempi. Te-
leskooppikaskodin kohinaan verrattuna FC-vahvistimen kohinaa lisa¨a¨va¨t virtala¨h-
detransistorit M4 ja M3. [27]
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3 Piirisuunnittelu
Ta¨ssa¨ luvussa esiteta¨a¨n aluksi tyo¨n vaatimukset: konteksti, johon AD-muunnin suun-
nitellaan, seka¨ muuntimen suunnitteluvaatimukset. Na¨iden ja¨lkeen esiteta¨a¨n suun-
nittelun kulku systeemi- ja piiritasolla, yla¨tason piirikaavio, lohkojen piirikaaviot
seka¨ suunnitteluun liittyva¨t simulaatiot. Lopuksi esiteta¨a¨n piirikuvio (karkeasti) ja
systeemitason simulaatiotulokset seka¨ ilman piirikuvion perusteella laskettuja para-
siittisia kapasitansseja etta¨ niiden kanssa.
3.1 Anturirajapinta ja suunnitteluvaatimukset
Ta¨ssa¨ tyo¨ssa¨ ∆Σ-muuntimen tulosignaalilla on erikoispiirteita¨, jotka va¨henta¨va¨t
ka¨ytetta¨vissa¨ olevien piirirakenteiden ma¨a¨ra¨a¨ ja tiettyjen topologioiden houkutte-
levuutta. Anturin lukuelektroniikalta tuleva analoginen signaali on S/H-tyyppinen.
Signaali on siis diskreettiaikainen, joten on luonnollista ka¨ytta¨a¨ diskreettiaikaista
silmukkasuodinta. Anturirajapinnan oikea toiminta edellytti na¨ytteistyksen tapah-
tuvan kahden vaatimuksen mukaan, jotka esiteta¨a¨n seuraavassa.
Ensinna¨kin na¨ytteistykselle on varattava 75 % jaksonajasta. Ta¨ma¨n takia kellois-
sa ei voida ka¨ytta¨a¨ tavanomaista 50 % pulssisuhdetta. Ensimma¨isen integraattorin
tulon na¨ytteistys on toteutettava joko viiveetto¨ma¨sti, jolloin 75 % jaksonajasta ka¨y-
tetta¨isiin yhta¨ aikaa na¨ytteistykseen ja varauksensiirtoon, tai viiveellisesti, jolloin
varauksensiirtoon ja¨isi vain 25 % jaksonajasta.
Toiseksi tulosignaalia saa kuormittaa vain kondensaattorilla. Ta¨ma¨ tarkoittaa sita¨,
etta¨ integraattorin tulon na¨ytteistysta¨ ei voi toteuttaa viiveetto¨ma¨sti, vaan on ka¨y-
tetta¨va¨ viiveellista¨ rakennetta. Siten varauksensiirtoon ja¨a¨ ainoastaan edella¨ mai-
nittu 25 %, minka¨ seurauksena integraattorin operaatiovahvistimen tehovaatimuk-
set kasvavat kaksinkertaisiksi verrattuna tilanteeseen, jossa ka¨yteta¨a¨n tavanomaista
50 %:n pulssisuhdetta.
Kuten kappaleessa 2.3.3 todettiin, voidaan operaatiovahvistinten tehovaatimuksia
helpottaa ka¨ytta¨ma¨lla¨ kaksoisna¨ytteistysta¨. Ta¨ssa¨ tyo¨ssa¨ kaksoisna¨ytteistyksesta¨ saa-
daan erityisen suuri hyo¨ty: Sen avulla varauksensiirtoaika saadaan kasvatettua yhta¨
pitka¨ksi kuin na¨ytteistysaikakin eli 75 %:iin jaksonajasta. Ta¨ma¨ tarkoittaa teho-
vaatimusten pienenemista¨ kolmasosaan verrattuna tilanteeseen, jossa varauksensiir-
toaika on 25 % jaksonajasta. Ja¨ljelle ja¨a¨va¨ 25 % jaksonajasta voidaan ka¨ytta¨a¨ CDS-
integraattorin virheenna¨ytteistysvaiheeseen. Nopeusvaatimukset ovat CDS-vaiheessa
pienemma¨t, silla¨ silloin ei tarvita suuria slew-virtoja eika¨ pitka¨a¨ asettumisaikaa.
Kuvassa 18 on havainnollistettu anturirajapinnan ajoitusvaatimuksia suhteessa na¨yt-
teistykseen. Kuvassa piirille toteutetun kaksoisna¨ytteistyksen ajoituskaaviossa ”Na¨yt-
teistys ja varauksensiirto 1” viittaa kellovaiheeseen, jossa ensimma¨inen na¨ytteistys-
piiri na¨ytteista¨a¨ ja toinen siirta¨a¨ varaustaan. ”Na¨ytteistys ja varauksensiirto 2” viit-
taa kellovaiheeseen, jossa na¨ma¨ na¨ytteistyspiireille tehta¨va¨t operaatiot vaihdetaan
keskena¨a¨n.
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Kuva 18: Tavanomaista na¨ytteistysta¨ seka¨ toteutettua kaksoisna¨ytteistysta¨ ka¨ytta¨-
vien piirien ajoituskaaviot anturin edellytta¨mine ajoituksineen. Kellovaiheet φ1 ja φ2
viittaavat tavanomaisen piirin tapauksessa kuvan 10 b) ja kuvan 11 integraattorei-
hin ja kaksoisna¨ytteista¨va¨n integraattorin tapauksessa kuvan 13 b) integraattoriin.
Edellisten lisa¨ksi vaadittiin, etta¨ ∆Σ-muunnin kykenee vaadittuun tarkkuuteensa
myo¨s tulosignaalin ollessa ta¨ysimittainen. Ta¨ma¨ on ainoastaan yksinkertainen tu-
losignaalin skaalauskysymys.
Tulosignaalin na¨ytetaajuus fs on 250 kHz ja kaistanleveys BW on 1 kHz. Ta¨sta¨
saadaan ylina¨ytteistyssuhteeksi yhta¨lo¨n 10 avulla OSR = 125. Huomattakoon, et-
ta¨ OSR on siis kiinnitetty eika¨ sita¨ voi ka¨ytta¨a¨ suunnitteluparametrina¨. Piirin on
toimittava myo¨s tulosignaalin na¨ytetaajuuden ollessa kaksinkertainen eli 500 kHz,
jolloin yhta¨lo¨n 10 avulla saadaan OSR = 250. ∆Σ-muuntimen on saavutettava va¨-
hinta¨a¨n 80 dB:n SNR seka¨ 76 dB:n SNDR.
Piirisuunnittelu tehtiin olettaen na¨ytetaajuudeksi 250 kHz. Kaksinkertaista na¨y-
tetaajuutta 500 kHz ka¨ytetta¨essa¨ on varmistuttava integraattoreiden asettumisen
riitta¨vyydesta¨, jotta ∆Σ-muunnin toimisi yha¨ tarkasti. Riitta¨va¨ asettuminen kak-
sinkertaisella na¨ytetaajuudella oletettiin saavutettavan ka¨ytta¨ma¨lla¨ operaatiovah-
vistimille kaksinkertaista esivirtaa niiden nopeuden kasvattamiseksi ja sita¨ kautta
asettumisen takaamiseksi.
Tulosignaalissa on myo¨s kohinaa kellotaajuuden puolikkaan la¨hella¨. Ta¨ma¨ kaksois-
na¨ytteistyksessa¨ signaalikaistalle alassekoittuva kohina on otettava suunnittelussa
huomioon. Kohinatiheys taajuuden 125 kHz ympa¨rilla¨ on vn,HF = 140 µV/
√
Hz.
Osana matalatehoista sovellusta myo¨s muuntimelta vaaditaan matalaa tehonkulu-
tusta. Suunnittelussa on pyritty siihen, etta¨ muuntimen teho on huomattavasti antu-
rielektroniikan tehoa pienempi. Virrankulutuksessa on pa¨a¨dytty karkeaan yla¨rajaan
100 µA. Piirin nimellinen ka¨ytto¨ja¨nnite on VDD = 3,6 V , mutta sen on toimittava
myo¨s 3,3 V :n ka¨ytto¨ja¨nnitteella¨. Suunnitteluvaatimukset on koottu taulukkoon 1.
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Piiri toteutettiin 0,35 µm:n CMOS- (komplementaarinen metallioksidipuolijohde,
engl. complementary metal-oxide semiconductor) valmistusteknologialla. Ta¨ssa¨ tyo¨s-
sa¨ ka¨yttettiin standardiprosesseista poikkeavista ominaisuuksista ainoastaan moni-
kiteisesta¨ piista¨ valmistettuja kondensaattoreita ja suurohmisia monikiteisesta¨ piista¨
valmistettuja vastuksia.
Taulukko 1: Suunnitteluvaatimukset.
Suure Symboli Arvo
Na¨ytetaajuus fs 250 kHz (500 kHz)
Signaalikaistanleveys fB 1 kHz
Va¨himma¨is-SNR SNR 80 dB
Va¨himma¨is-SNDR SNDR 76 dB
Ka¨ytto¨ja¨nnite VDD 3,6 V (3,3 V )
Enimma¨isvirrankulutus Itot,max 100 µA
3.2 Topologia ja systeemitason piirisuunnittelu
Systeemitason simulaatiot ideaalisilla lohkoilla osoittavat kaksiasteisen yksibittisen
∆Σ-muuntimen olevan riitta¨va¨ vaaditun SNR:n (80 dB) saavuttamiseksi. Kuvassa
19 on esitetty systeemitason simulaatiotulos muuntimen la¨hto¨signaalin tehospektris-
ta¨ ideaalisia lohkoja ka¨ytta¨en, kun tulosignaali on ta¨ysimittainen ja taajuudeltaan
100 Hz. SQNR:ksi saadaan 84 dB. Ja¨ljelle ja¨a¨va¨ marginaali 4 dB on verrattain
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Kuva 19: Systeemitason simulaatiosta ∆Σ-muuntimen la¨hto¨signaalista laskettu te-
hospektri.
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pieni, mutta sen kasvattamiseksi vaadittaisiin muuntimen asteluvun tai sisa¨isen re-
soluution kasvattamista, silla¨ OSR:n kasvattaminen ei ole mahdollista. Asteluvun
kasvattaminen olisi jo selva¨a¨ ylimitoitusta (engl. overdesign), jolloin lisa¨ksi piiri mo-
nimutkaistuisi ja vaatisi muuntimen stabiilisuuden tarkempaa sa¨a¨ta¨mista¨. Sisa¨isen
resoluution kasvattaminen merkitsisi luopumista yksinkertaisesta yksibittisesta¨ ra-
kenteesta.
Piiri valittiin toteutettavaksi yksipa¨isena¨. Tulosignaali on yksipa¨inen, joten diffe-
rentiaalisen piirirakenteen valitseminen olisi vaatinut signaalin muuntamisen diffe-
rentiaaliseksi. Lineaarisuusvaatimukset eiva¨t olleet niin suuret, etta¨ differentiaalis-
ta rakennetta olisi tarvittu. Differentiaalista rakennetta ei ole perusteltua ka¨ytta¨a¨
edes ka¨ytto¨ja¨nnitteen kohinan vaimentamiseksi, silla¨ ka¨yto¨ssa¨ on va¨ha¨kohinainen re-
guloitu ka¨ytto¨ja¨nnite (jonka piiri vaatii korkeaimpedanssisen CM-ja¨nnitereferenssin
toteuttamiseen ja ka¨ytto¨ja¨nnitteen ka¨ytta¨miseen referenssija¨nnitteena¨).
Yksinkertaisuuden takia piirissa¨ pyrittiin ka¨ytta¨ma¨a¨n vain yhta¨ CM-tasoa, VCM =
VDD/2. Siten teleskooppikaskodi-tyyppisen OTA-vahvistimen ka¨ytta¨minen olisi mer-
kinnyt eritta¨in pienta¨ la¨hto¨ja¨nnitealuetta. Ka¨ytetta¨vissa¨ oli kuitenkin 3,6 V :n ka¨yt-
to¨ja¨nnite. Na¨in suuri ja¨nnitealue voidaan hyo¨dynta¨a¨ maksimoimalla operaatiovah-
vistimen la¨hto¨ja¨nnitealue ka¨ytta¨ma¨lla¨ FC-tyyppista¨ OTA-vahvistinta. Suuren la¨hto¨-
ja¨nnitealueen takia voitiin hyla¨ta¨ silmukkasuodintopologian IF-rakenne: tulosignaa-
likomponentin na¨kyminen integraattoreiden la¨hdo¨ssa¨ (ks. kappale 2.2.2) ei saturoisi
niita¨. IF-rakennetta ei myo¨ska¨a¨n tarvittu ∆Σ-muuntimen systeemitason lineaari-
suuden parantamiseksi. IF-rakenteen hylka¨a¨minen merkitsee myo¨s piirin yksinker-
taistumista. Myo¨s FF-rakenne hyla¨ttiin yksinkertaisuuden perusteella: FB-rakenne
ei tarvitse summainta silmukkasuotimen loppuun.
Kuten kappaleessa 3.1 todettiin, kaksoisna¨ytteistyksen ka¨ytta¨minen merkitsee ta¨s-
sa¨ tyo¨ssa¨ tehovaatimusten pienenemista¨ jopa kolmasosaan verrattuna tavanomai-
seen na¨ytteistykseen. Lisa¨ksi kappaleessa todettiin, etta¨ tulosignaalia voi kuormit-
taa vain kondensaattorilla, eli ensimma¨isen integraattorin on ka¨ytetta¨va¨ viiveellista¨
rakennetta.
Tarkastellaan kuvan 18 kaksoisna¨ytteista¨va¨n vaihtoehdon kellovaiheiden ajoitusta.
Muuntimen ensimma¨isen, kaksoisna¨ytteista¨va¨n integraattorin la¨hto¨o¨n saadaan uusi
arvo kerran kellon φ1 (tai φ2) puolijaksossa. Ta¨ma¨ viittaisi siihen, etta¨ toisessakin
integraattorissa olisi ka¨ytetta¨va¨ kaksoisna¨ytteista¨va¨a¨ rakennetta. Nyt voidaan kui-
tenkin ka¨ytta¨a¨ hyva¨ksi kuvassa 18 esitettya¨ kellovaihetta φ3: toinen integraattori va-
littiin viiveetto¨ma¨ksi ka¨ytta¨ma¨lla¨ seka¨ vaihetta φ1 etta¨ φ2 varauksensiirtoon (kuten
vaihe φ1 kuvassa 10 c)) ja vaihetta φ3 nollaukseen (kuten φ2 kuvassa 10 c)).
Suunnitellun ∆Σ-muuntimen lohkokaavio on esitetty kuvassa 20. Seuraamisen hel-
pottamiseksi myo¨s parametreja¨ vastaavat symbolit on merkitty kuvaan. Ensimma¨i-
nen integraattori on tulosignaalin kannalta viiveellinen ja takaisinkytkenna¨n kannal-
ta viiveeto¨n ja toinen integraattori molempien tulosignaaliensa kannalta viiveeto¨n.
Ta¨ma¨n takia ensimma¨inen integraattori on esitetty viiveetto¨ma¨na¨, tuloon on lisa¨t-
ty yksikko¨viive ja DA-muunnin on kuvattu yksikko¨viiveena¨. Seuraavassa esiteta¨a¨n,
kuinka kuvan 20 parametreihin on pa¨a¨dytty.
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Kuva 20: Suunnitellun ∆Σ-muuntimen lohkokaavio. Parametrien symbolit on mer-
kitty valittujen numeroarvojen yhteyteen.
Silmukkasuotimen parametriarvot optimoitiin MATLAB -ohjelmiston Delta Sigma
Toolbox -lisa¨osan avulla. Parametreiksi saatiin taulukossa 2 sarakkeessa ”Arvo” esi-
tetyt arvot. ∆Σ-muuntimen toimintaa simuloitiin ka¨ytta¨ma¨lla¨ na¨ita¨ arvoja ja sini-
muotoisia tulosignaaleja integraattoreiden la¨hto¨jen maksimiamplitudin selvitta¨mi-
seksi eri tulosignaalin amplitudeilla.
Taulukko 2: Silmukkasuotimen parametriarvot, skaalatut parametriarvot, valitut
kapasitanssisuhteet ja valittujen kapasitanssisuhteiden virheet suhteessa tarkkoihin
skaalattuihin arvoihin.
Parametri Arvo Skaalattu arvo Kapasitanssisuhde Virhe
a1 0,472 0,165 2/12 +1 %
b1 0,472 0,247 3/12 +1 %
c2 1,000 0,525 5/10 −5 %
b2 0,764 0,210 2/10 −5 %
Kuvassa 21 on esitetty integraattoreiden la¨hto¨jen saavuttamat maksimiamplitudit
tulosignaalin amplitudin funktiona. Ta¨ma¨n perusteella suoritetaan niin sanottu dy-
naamisen alueen skaalaus (engl. dynamic range scaling). Siina¨ lohkojenva¨liset signaa-
lit skaalataan sopiviksi, niin etta¨ ne ovat toisaalta mahdollisimman suuriamplitudisia
ja toisaalta riitta¨va¨n pienia¨, siten etta¨ integraattoreiden saturoituminen va¨lteta¨a¨n.
Seuraavassa on esitelty suunnitellun silmukkasuotimen dynaaminen skaalaus.
Simulaation perusteella silmukkasuotimen parametriarvoja skaalattiin integraatto-
reiden saturoitumisen va¨ltta¨miseksi. Kuvasta 21 na¨hda¨a¨n, etta¨ tulosignaalin ampli-
tudin 1,2 V ja¨lkeen toisen integraattorin la¨hdo¨n maksimiamplitudi alkaa kasvaa no-
peasti. Tulosignaalin maksimiamplitudiksi haluttiin ta¨ysimittainen 3,6 V/ 2 = 1,8 V ,
joten tulosignaaliparametria a1 skaalattiin kertoimen 1,8 V / 1,2 V = 1,5 verran pie-
nemma¨ksi. Kuten kuvasta 21 voidaan todeta, ta¨lla¨ skaalauksella ensimma¨isen inte-
graattorin saavuttama maksimiamplitudi on 2,1 V ja toisen integraattorin 4 V . Na¨i-
den arvojen perusteella integraattoreiden la¨hto¨signaalit skaalattiin maksimiampli-
tudille 1,1 V (ja¨nnitealueeseen 0,7...2,9 V ). Maksimiamplitudin (ts. ja¨nnitealueen)
valinnassa on otettu huomioon operaatiovahvistinten saturaatioja¨nnite varmuusmar-
ginaaleineen. Skaalatut parametriarvot on esitetty taulukon 2 sarakkeessa ”Skaalattu
arvo”.
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Kuva 21: Integraattoreiden la¨hto¨jen simuloidut enimma¨isarvot tulosignaalin ampli-
tudin funktiona.
Skaalattujen arvojen avulla haettiin sopivat murtolukuarvot integraattoreiden kapa-
sitanssisuhteiksi. ∆Σ-muuntimen suorituskyky ei ole herkka¨ silmukkasuotimen pa-
rametrien pienille muutoksille, joten pienet erot skaalatuissa parametriarvoissa ja
kapasitanssisuhteissa eiva¨t ole haitaksi. Valitut kapasitanssisuhteet on esitetty yk-
sikko¨kapasitanssien ma¨a¨ra¨n suhteina taulukon 2 sarakkeessa ”Kapasitanssisuhteet”ja
kapasitanssisuhteen virhe (suhteessa skaalattuun parametriarvoon) sarakkeessa ”Vir-
he”. Lopullisten parametrien sopivuus tulee kuitenkin varmistaa simulaatioiden avul-
la.
Muunninta simuloitiin tallentaen integraattoreiden la¨hto¨jen saamat arvot tulosig-
naalin ollessa ta¨ysimittainen. Kuvassa 22 on esitetty integraattoreiden la¨hto¨jen ja¨n-
nitearvojen histogrammi. Na¨hda¨a¨n, ettei integraattoreiden la¨hto¨jen enimma¨is- ja va¨-
himma¨isarvot riko yhtena¨isin pystyviivoin merkittyja¨ rajoja. Lisa¨ksi la¨hella¨ rajoja
esiintyvien la¨hto¨arvojen frekvenssi on pieni.
Muunninta simuloitiin myo¨s sen saavuttaman SNR:n tarkastelemiseksi tulosignaalin
amplitudin funktiona. Kuvassa 23 on esitetty simuloitu SNR tulosignaalin ampli-
tudin funktiona. Kuvasta na¨hda¨a¨n, etta¨ SNR kasvaa tasaisesti tulosignaalin ampli-
tudin funktiona (lukuun ottamatta pienta¨ satunnaisluonteista epa¨jatkuvuutta tulo-
signaalin amplitudilla -60 dBFS) aina ta¨ysimittaiseen tulosignaaliamplitudiin asti.
SNR:n enimma¨isarvo (86 dB) on jopa suurempi kuin alkupera¨isilla¨ parametriarvoil-
la.
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Kuva 22: Histogrammi integraattoreiden la¨hto¨jen arvoista, kun tulosignaali on ta¨y-
simittainen. Otettuja na¨ytteita¨ on yhteensa¨ 220 ≈ 106 integraattoria kohden.
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Kuva 23: ∆Σ-muuntimen SNR tulosignaalin amplitudin funktiona. Tulosignaali
skaalattiin siten, etta¨ 0 dBFS:n tuloamplitudilla SNR saavuttaisi enimma¨isarvonsa.
3.3 Yla¨tason piirikaavio
Edella¨ on esitelty suunnitellun ∆Σ-muuntimen osien piirikaaviot. Seuraavassa esi-
tella¨a¨n suunniteltu yla¨tason piirikaavio kapasitanssiarvoineen ja esiteta¨a¨n erityisrat-
kaisut, joita sen suunnittelussa on ka¨ytetty. Erityisratkaisujen tarve johtuu la¨hinna¨
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siita¨, ettei na¨ytteistysta¨, varauksensiirtoa eika¨ kondensaattorin purkamista voi tehda¨
CM-referenssija¨nnitetta¨ vasten, silla¨ se on korkeaimpedanssinen. Yla¨tason piirikaa-
vio ajoitusdiagrammeineen on esitetty kuvassa 24.
Silmukkasuotimen kondensaattorit mitoitettiin taulukon 2 ”Kapasitanssisuhde”-sa-
rakkeen arvojen perusteella. Kondensaattoreiden kapasitanssiarvot on esitetty tau-
lukossa 3. Kondensaattoreiden Cin1 ja Cin2 seka¨ CCDS1 ja CCDS2 koot on valittu
luvussa 4 esitetyn kohina-analyysin perusteella. Cin1 (tai Cin2) ma¨a¨ra¨a¨ kondensaat-
toreiden CFB1 ja Cint1 koot. CCDS3 ja CCDS4 valitaan saman kokoisiksi kuin pienin
kondensaattori. Kondensaattoreiden Cin3 ja Cint2 koot ma¨a¨ra¨ta¨a¨n asettamalla kon-
densaattori CFB2 myo¨s saman kokoiseksi kuin pienin kondensaattori.
Tulosignaali Vin kaksoisna¨ytteisteta¨a¨n ka¨ytto¨ja¨nnitetta¨ VDD vasten tulokondensaat-
toreilla Cin1 (vaiheessa φA1) ja Cin2 (vaiheessa φA2). Mika¨li na¨ytteistys tehta¨isiin
maatasoa vasten, varauksensiirtovaiheessa (vaihe φA2 kondensaattorille Cin1 ja φA1
kondensaattorille Cin2), kun tulokondensaattori kiinniteta¨a¨n maapotentiaaliin, tip-
puisi kondensaattorin toisen levyn potentiaali aluksi maapotentiaalin alle. Ta¨ma¨
johtaisi myo¨ta¨suuntaiseen ja¨nnitteeseen kytkimien pn-liitoksissa ja siten signaali-
riippuvaan varausha¨vio¨o¨n.
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Kuva 24: Suunniteltu yla¨tason piirikaavio ja siihen liittyva¨ ajoitusdiagrammi. A1:lla¨
on merkitty ensimma¨isen ja A2:lla toisen integraattorin muodostavia operaatiovah-
vistimia. Y viittaa ∆Σ-muuntimen la¨hto¨signaaliin.
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Taulukko 3: Valitut kondensaattoreiden kapasitanssiarvot.
1. integraattori 2. integraattori
Kondensaattori Arvo Kondensaattori Arvo
Cin1, Cin2 0,57 pF Cin3 1,42 pF
CFB1 0,85 pF CFB2 0,57 pF
CCDS1, CCDS2 0,57 pF Cint2 2,85 pF
Cint1 3,42 pF – –
CCDS3, CCDS4 0,57 pF – –
Myo¨ska¨a¨n la¨hto¨bitin takaisinkytkenta¨a¨ ei voida tehda¨ kondensaattoreiden Cin1 ja
Cin2 avulla ja¨nnitealueongelman vuoksi. La¨hto¨bitin takaisinkytkenta¨a¨n riitta¨a¨ kui-
tenkin yksi kondensaattori integraattoria kohti. Na¨in piirialaa sa¨a¨styy, kvantisoin-
tikohinaa ei alassekoitu signaalikaistalle kappaleessa 2.3.3 esitetyn periaatteen mu-
kaan ja lisa¨ksi takaisinkytkenta¨signaalin ja tulosignaalin vahvistuskertoimet voidaan
ma¨a¨ra¨ta¨ toisistaan riippumatta kapasitanssisuhteiden avulla.
La¨hto¨bitin takaisinkytkenta¨ tapahtuu ensimma¨iselle integraattorille kondensaattorin
CFB1 avulla ja toiselle kondensaattorin CFB2 avulla. La¨hto¨bitin mukaan kondensaat-
torin toinen levy kytketa¨a¨n joko ka¨ytto¨ja¨nnitteeseen tai maapotentiaaliin vaiheessa
φA, joka on kondensaattorin kannalta yhta¨ aikaa seka¨ na¨ytteistys- etta¨ varauksen-
siirtovaihe. Nollausvaiheessa φB kondensaattori puretaan. Vaiheessa φA na¨ytteiste-
tyn varauksen takia kondensaattorin matalammassa potentiaalissa oleva levy tip-
puu vaiheessa φB aluksi maapotentiaalin alapuolelle. Ta¨ma¨ johtaa ja¨lleen myo¨ta¨-
suuntaisiin pn-liitoksiin. Syntyva¨ negatiivinen ja¨nnitepiikki aiheuttaa epa¨lineaarista
ylikuulumista muihin, kelluviin kondensaattoreihin. Ta¨ma¨ na¨kyy toisen asteen epa¨-
lineaarisuutena ∆Σ-muuntimen la¨hdo¨ssa¨. Jotta ha¨irio¨n kytkeytyminen solmun n0
kautta vaimentuisi, vaiheessa φB kytketa¨a¨n solmu n0 irti kondensaattorista ja kiinni
maahan erillisella¨ kytkimella¨.
Simulaatiot osoittivat molempien edella¨ mainittujen ratkaisujen olevan oleellisia riit-
ta¨va¨n lineaarisuuden saavuttamiseksi.
Varauksensiirto kondensaattoreista Cin1, Cin2 ja CFB1 integrointikondensaattoriin
Cint1 tapahtuu vaiheessa φA ka¨ytta¨en solmua n0 virtuaalimaana. Ta¨ma¨ virtuaa-
limaa on virhekompensoitu CDS-tekniikan avulla samalla periaatteella kuin ku-
vassa 39 esitetyn CDS-integraattorin virtuaalimaa (n0). Matalaimpedanssisen CM-
referenssija¨nnitteen puuttumisen takia (maataso kuvan 39 piirissa¨) joudutaan CDS:n
toteuttamiseksi ka¨ytta¨ma¨a¨n seuraavaksi esitettya¨ tekniikkaa.
Vaiheessa φB kondensaattoreihin CCDS1 ja CCDS2 na¨ytteisteta¨a¨n operaatiovahvisti-
men invertoivassa tulossa na¨kyva¨ ja¨nnite v− maatasoa (CCDS2) ja ka¨ytto¨ja¨nnitetta¨
(CCDS1) vasten. Ja¨nnite v− on operaatiovahvistimen epa¨ideaalisuuksien (tulonsiir-
rosja¨nnite, matalataajuinen kohina ja a¨a¨rellinen vahvistus, ks. yhta¨lo¨ 47) aiheutta-
man virheja¨nnitteen ve ja ei-invertoivaan napaan kytketyn ja¨nnitteen v+ = VCM =
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VDD/2+ ve,CM summa, jossa ve,CM viittaa CM-ja¨nnitereferenssin epa¨ideaalisuuksiin
(DC-virhe ja matalataajuinen kohina). Ta¨llo¨in saadaan kondensaattoreiden CCDS1
ja CCDS2 varauksiksi (v− = ve + VV DD/2 + ve,CM)
qCDS1,φB = CCDS1(VDD − v−) = CCDS1(
VDD
2
− ve − ve,CM) (66)
ja
qCDS2,φB = CCDS2(v− − 0) = CCDS2(
VDD
2
+ ve + ve,CM) . (67)
Kun kondensaattorit CCDS1 ja CCDS2 kytketa¨a¨n rinnan vaiheessa φA, saadaan niiden
yli olevaksi ja¨nnitteeksi (CCDS1 = CCDS2 = CCDS)
vCDS =
qCDS,φA
CCDS
=
qCDS1,φB − qCDS2,φB
CCDS1 + CCDS2
= −ve − ve,CM , (68)
ja ta¨ma¨n avulla solmun n0 ja¨nnitteeksi
vn0 = v− + vCDS =
VDD
2
= VCM . (69)
Na¨in siis saadaan varauksenjakotekniikalla solmuun n0 virhekompensoitu virtuaa-
limaa ilman matalaimpedanssisen CM-referenssija¨nnitteen tarvetta. Lisa¨ksi CM-
referenssija¨nnitteessa¨ na¨kyva¨ DC-virhe ja matalaimpedanssinen kohina saadaan kom-
pensoitua.
Kondensaattorit CCDS3 ja CCDS4 toimivat vaiheessa φB takaisinkytkenta¨polkuna
ja antavat riitta¨va¨n takaisinkytkenta¨kertoimen kondensaattoreita CCDS1 ja CCDS2
varattaessa. Vaiheessa φA ne na¨ytteista¨va¨t operaatiovahvistimen la¨hdo¨n, jotta vai-
heessa φB ne kykenisiva¨t pita¨ma¨a¨n operaatiovahvistimen la¨hdo¨n samassa arvossa ja
siten lineaarisella alueella. CCDS3 ja CCDS4 toimivat yhdessa¨ samalla varauksenjako-
periaatteella kuin edella¨ esitetty kondensaattoreiden CCDS1 ja CCDS2 varauksenjako.
Ensimma¨isen integraattorin la¨hto¨ syo¨teta¨a¨n viiveetto¨ma¨lle toiselle integraattorille.
Toinen integraattori (ts. silmukkasuodin) syo¨tta¨a¨ kvantisoijana toimivaa komparaat-
toria, joka puolestaan syo¨tta¨a¨ (invertoituna) D-tyyppista¨ kiikkua, joka liipaistaan
φB:n nousevalla reunalla.
3.4 Kytkimet
Kytkimina¨ ka¨yteta¨a¨n NMOS- ja PMOS-kytkimia¨ seka¨ na¨iden rinnankytkento¨ja¨, siir-
toportteja (engl. transmission gate). Minimikokoiset kytkimet riitta¨va¨t varmista-
maan asettumisen SC-piirin varauksensiirrossa. Minimikokoisen kytkimen vuotovir-
ta on olematon suhteessa ka¨ytettyyn kellotaajuuteen.
Kytkintyyppi valitaan niilta¨ vaaditun CM-ja¨nnitealueen perusteella ja signaaliriip-
puvan varausinjektion syntymista¨ va¨ltta¨en. Varausinjektioiden vaikutus on muuten-
kin pieni, silla¨ kytkimet ovat pienia¨. Siirtoportteja ka¨yteta¨a¨n signaaliriippuvalle va-
rausinjektiolle alttiissa pisteissa¨, silla¨ siirtoportin NMOS- ja PMOS-tyyppisten tran-
sistoreiden varausinjektiot kumoavat osittain toisensa [29]. Myo¨ska¨a¨n kellon kytkey-
tyminen kytkimien kautta ei ole merkitta¨va¨a¨ pienten transistorien ja siirtoporttien
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ka¨yto¨n ansiosta. Kellosignaalin ja¨nnitealue on ka¨ytto¨ja¨nnitteen suuruinen eli va¨hin-
ta¨a¨n 3,3 V , joten kytkintransistoreiden efektiivinen ja¨nnite on aina riitta¨va¨.
3.5 Operaatiovahvistimet
Ka¨ytetta¨va¨n operaatiovahvistimen valinta kohdistuu kuvissa 14 ja 16 esitettyjen
teleskooppikaskodi- ja FC-tyyppisten OTA-vahvistimien va¨lille. Operaatiovahvisti-
men ja¨nnitealueet on suunniteltava ka¨ytta¨en ka¨ytto¨ja¨nnitteelle sen va¨himma¨isarvoa
3,3 V .
Tutkitaan teleskooppikaskodin ka¨ytto¨a¨ muuntimen integraattoreissa. Jos muunti-
men yhteismuotoiset ja¨nnitteet valittaisiin samoiksi (ka¨ytto¨ja¨nnitteen puoleenva¨-
liin) ja vahvistimen tulon CM-ja¨nnitealue suunniteltaisiin 1 V :n suuruiseksi, kuvas-
ta 15 ja yhta¨lo¨sta¨ 59 huomataan, ettei vahvistimen la¨hto¨ja¨nnitealue edes sisa¨lta¨isi
ka¨ytto¨ja¨nnitteen puoltava¨lia¨.
Toisaalta erisuuruisten (ka¨ytto¨ja¨nnitteen puolestava¨lista¨ poikkeavien) yhteismuo-
toisten ja¨nnitteiden ka¨ytta¨minen aiheuttaisi silmukkasuotimen huomattavan moni-
mutkaistumisen, silla¨ ka¨yto¨ssa¨ ei ole matalaimpedanssisia referenssija¨nnitteita¨. Li-
sa¨ksi la¨hto¨ja¨nnitealueeksi ja¨isi yhta¨lo¨n 59 mukaan kuitenkin vain 0,8 V . Kun otetaan
huomioon integraattorin saturoitumisen ehka¨isemiseksi suunnitellut la¨hto¨ja¨nnitealu-
een varmuusmarginaalit, ja¨a¨ ja¨ljelle viela¨ ta¨ta¨kin pienempi alue.
Valinnassa pa¨a¨dyttiin FC-vahvistimen ka¨ytto¨o¨n, silla¨ sen la¨hto¨ja¨nnitealueeksi saa-
daan yhta¨lo¨n 65 mukaan 2,1 V ja samalla voidaan tulon ja la¨hdo¨n yhteismuotoi-
set tasot pita¨a¨ samoina, puolessava¨lissa¨ ka¨ytto¨ja¨nnitetta¨. Teleskooppikaskodin edut
suhteessa FC-vahvistimeen – pienempi tehonkulutus, hieman suurempi nopeus ja
hieman matalampi kohina – katsottiin niin pieniksi, ettei teleskooppikaskodia olisi
kannattanut ka¨ytta¨a¨. Molemmissa integraattoreissa ka¨ytettiin vahvistinta, joka on
esitetty esija¨nnityshaaroineen kuvassa 25.
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Kuva 25: Suunniteltu FC-vahvistin esija¨nnityshaaroineen.
Vahvistimen tulopariksi valittiin NMOS-tyyppiset transistorit niiden suuremman
siirtokonduktanssin takia. PMOS-tyyppisten transistorien valinta kohinan minimoi-
miseksi ei olisi perusteltua, silla¨ mahdolliset erot 1/f-kohinaperformanssissa ha¨via¨i-
siva¨t ensimma¨isen integraattorin osalta CDS-tekniikan ka¨ytta¨misen ansiosta eika¨
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toisen integraattorin kohina vaikuta kokonaiskohinaan merkitta¨va¨sti [12]. Tulopari
suunniteltiin toimimaan heikossa inversiossa siirtokonduktanssin ja virrankulutuk-
sen suhteen maksimoimiseksi.
Operaatiovahvistin suunniteltiin ensimma¨isen integraattorin vaatimusten mukaan.
Ensimma¨isen integraattorin operaatiovahvistinkytkenta¨a¨ vaiheessa φ1 mallinnettiin
kuvan 26 a) kytkenna¨lla¨. Ensimma¨isen integraattorin kytkenta¨a¨ vaiheessa φ2 ja toi-
sen integraattorin kytkenta¨a¨ molemmissa vaiheissa mallinnettiin kuvan 26 b) kyt-
kenna¨lla¨.
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Kuva 26: Kytkenna¨t, joissa operaatiovahvistin simuloitiin: a) ensimma¨isen integraat-
torin malli kellovaiheessa φ1 ja b) ensimma¨isen integraattorin malli kellovaiheessa
φ2 seka¨ toisen integraattorin malli molemmissa kellovaiheissa.
Vaiheessa φA ensimma¨isen integraattorin kuormana on todellisuudessa kondensaat-
toreiden lisa¨ksi myo¨s toinen integraattori, mutta ta¨ta¨ aktiivista kuormaa mallinne-
taan avoimena piirina¨. Yksiasteisen vahvistimen stabiilisuutta lisa¨a¨ kuormakapasi-
tanssin kasvattaminen, joten oletetaan, etta¨ avoin piiri vastaa pahimman tapauksen
stabiilisuutta, jolloin toisesta integraattorista ei tule lainkaan kuormakapasitanssia.
Toisaalta kuormakapasitanssin pienenta¨minen merkitsee GBW :n kasvua, joten ope-
raatiovahvistimen tuloparin siirtokonduktanssin gm1 mitoituksessa ka¨ytettiin suurta
marginaalia.
Myo¨s ensimma¨inen integraattori vaikuttaa toisen integraattorin kuormaan ja ta¨ma¨n
lisa¨ksi takaisinkytkenta¨kertoimeen. Vaikutus on kuitenkin pieni ja monimutkainen,
joten ensimma¨inen integraattori mallinnetaan avoimena piirina¨ ja riitta¨va¨ GBW
varmistetaan ka¨ytta¨ma¨lla¨ gm1:n mitoituksessa suurta marginaalia.
Integraattoreiden mallintaminen toisilleen avoimina piireina¨ on approksimaatio, jo-
ten piirin toimivuus varmistetaan viela¨ systeemitason transienttisimulaatiolla: ∆Σ-
muunninta simuloidaan usean kellojakson ajan ja tarkistetaan integraattoreiden la¨h-
to¨jen ka¨ytta¨ytyva¨n stabiilisti. Na¨ma¨ simulaatiot on esitetty kappaleessa 3.10.
Kytkenna¨n takaisinkytkenta¨kerroin β ja ekvivalentti kuormakapasitanssi Ceq ovat
kuvan 26 a) tapauksessa
β1 = β1,1 · β1,2 = C2
C2 + C1 +
C4C5
C4+C5
· C4
C4 + C5
, (70)
jossa β1,1 on kytkenta¨kerroin solmusta Vout solmuun n0 ja β1,2 solmusta n0 solmuun
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n1 seka¨
Ceq,1 =
1
β
(
C3 +
C2(C1 +
C4C5
C4+C5
)
C2 + C1 +
C4C5
C4+C5
)
= C3 · (C2 + C1)(1 + C5/C4) + C5
C2
+ C1(1 + C5/C4) + C5 . (71)
Vastaavat parametrit kuvan 26 b) tapauksessa ovat
β2 =
C2
C2 + C1
(72)
ja
Ceq,2 = C3
C2 + C1
C2
+ C1 . (73)
Kondensaattoreiden C1...C5 kapasitanssit on laskettu ottaen huomioon kussakin kyt-
kenna¨ssa¨ kytkettyna¨ olevat kondensaattorit, kondensaattoreiden parasiittiset kapa-
sitanssit seka¨ vahvistimen tulokapasitanssi. Kapasitanssiarvot seka¨ niista¨ laskettu
takaisinkytkenta¨kerroin β ja ekvivalentti kuormakapasitanssi Ceq eri kytkenno¨issa¨
on esitetty taulukossa 4. Taulukosta na¨hda¨a¨n, etta¨ ensimma¨isen integraattorin vai-
heessa φ1 on suurin ja toisen integraattorin vaiheessa φ2 pienin ekvivalentti kuor-
makapasitanssi. Ta¨ma¨n takia vahvistin on mitoitettava niin, etta¨ se on toisaalta
riitta¨va¨n nopea ensin mainitussa kytkenna¨ssa¨ ja toisaalta riitta¨va¨n stabiili toiseksi
mainitussa kytkenna¨ssa¨.
Taulukko 4: Kuvan 26 kondensaattoreiden kapasitanssiarvot C1...C5 eri integraat-
torikytkenno¨issa¨ ja kytkenno¨ista¨ lasketut takaisinkytkenta¨kerroin β ja ekvivalentti
kuormakapasitanssi Ceq.
Integraattori C1 C2 C3 C4 C5 β Ceq
/ kellovaihe /pF /pF /pF /pF /pF /pF
Int. 1 / φ1 1,42 3,42 2,00 1,14 0,40 0,49 6,40
Int. 1 / φ2 1,54 1,14 0,86 – – 0,42 3,57
Int. 2 / φ1 1,04 2,85 0,54 – – 0,73 1,77
Int. 2 / φ2 0,19 2,85 0,54 – – 0,94 0,76
Operaatiovahvistimen vahvistus suunniteltiin 90 dB:iin. Kuten kappaleessa 2.3.2
osoitettiin, CDS-tekniikan ka¨ytta¨minen va¨henta¨a¨ integraattorin alttiutta a¨a¨rellisen
vahvistuksen aiheuttamalle virheelle. Silti vahvistus suunniteltiin suhteellisen kor-
keaksi epa¨lineaarisuuden vaimentamiseksi ja riitta¨va¨n silmukkavahvistuksen takaa-
miseksi myo¨s vaiheessa φ1.
Operaatiovahvistin suunniteltiin siten, etta¨ se olisi eninta¨a¨n 20 % varauksensiir-
toajasta tCT = 3 µs SR:n rajoittamassa tilassa. Siten va¨hinta¨a¨n 80 % on varattu
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lineaariselle asettumiselle. Na¨in operaatiovahvistimelle vaadittavaksi enimma¨isla¨h-
to¨virraksi saadaan
Islew =
qmax
tslew
=
VDD
2
(Cin + Cref)
tCT 20%
= 4,3 µA , (74)
jossa qmax on varaus, jonka operaatiovahvistin joutuu enimmilla¨a¨n siirta¨ma¨a¨n ja tslew
on aika, jonka operaatiovahvistin on SR:n rajoittamassa tilassa. SR:ksi saadaan
taulukon 4 ja yhta¨lo¨iden 50 ja 74 avulla va¨hinta¨a¨n SR = 1,4 V/µs.
Oletetaan, etta¨ ensimma¨isen integraattorin on asetuttava koko lineaarisen asettumi-
sen aikana tCT ·80 % va¨hinta¨a¨n ∆Σ-muuntimelta vaaditulla tarkkuudella (ENOB =
13 bittia¨). Ensimma¨isen integraattorin la¨hto¨ja¨nnite muuttuu yhden jakson aikana
eninta¨a¨n VDD
2
· Cin+Cref
Cint
= 0,75 V , joka on alle puolet sen la¨hdo¨n alueesta. Siispa¨
operaatiovahvistimelta vaaditaan eninta¨a¨n asettumistarkkuus N = 12 bittia¨. Ta¨ma¨
ma¨a¨ra¨a¨ tarvittavan GBW :n seuraavasti: [27]
GBW =
1
2pi
· N ln(2)
β tCT 80%
= 1,1 MHz . (75)
Na¨in saatu GBW on varmasti riitta¨va¨, silla¨ operaatiovahvistin ehtii asettua myo¨s
aikana tslew. Ta¨sta¨ saadaan tarvittavaksi gm1:n arvoksi
gm1 = GBW · Ceq = 45 µA/V . (76)
Suunniteltu operaatiovahvistin simuloitiin ja analysoitiin kaikissa nelja¨ssa¨ eri kyt-
kenna¨ssa¨ (ks. kuva 26 ja taulukko 4). Ka¨ytto¨ja¨nnitteen VDD arvona ka¨ytettiin va¨-
himma¨isarvoa 3,3 V . Simulaatiotulokset on esitetty taulukossa 5. Taulukossa on
esitetty nimelliset arvot ja eri prosessikulmissa la¨mpo¨tiloissa −40 ◦C, 27 ◦C ja 85 ◦C
saaduista arvoista va¨himma¨isarvot.
Taulukko 5: Vahvistimien simuloitu silmukkavahvistus βADC , silmukan yksikko¨vah-
vistuksen kaistanleveys βGBW , vaihevara PM ja vahvistusvara GM eri integraatto-
rikytkenno¨issa¨. Simulaatiotuloksista on ilmoitettu nimellinen arvo (nim.) ja va¨him-
ma¨isarvo (va¨h.) eri prosessikulmissa la¨mpo¨tiloissa −40 ◦C, 27 ◦C ja 85 ◦C saaduista
arvoista.
βADC βGBW PM GM
Integraattori /dB /MHz / ◦ /dB
/ kellovaihe nim. | va¨h. nim. | va¨h. nim. | va¨h. nim. | va¨h.
Int. 1 / φ1 86,0 | 81,1 1,65 | 1,22 80,1 | 78,8 65,0 | 62,7
Int. 1 / φ2 84,8 | 79,9 2,81 | 2,09 74,2 | 72,7 60,0 | 57,6
Int. 2 / φ1 89,5 | 84,7 4,98 | 3,75 66,5 | 65,2 53,9 | 51,6
Int. 2 / φ2 91,7 | 86,8 9,28 | 6,99 60,0 | 57,4 46,6 | 44,3
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DC-silmukkavahvistus βADC on kaikissa kytkenno¨issa¨ va¨hinta¨a¨n 80 dB (79,9 dB) ja
silmukan yksikko¨vahvistuksen kaistanleveys βGBW va¨hinta¨a¨n 1,2MHz. Vaihevara
PM pysyy myo¨s turvallisen 60 ◦:n yla¨puolella lukuun ottamatta toista integraat-
toria vaiheessa φ2, jossa vaihevaran va¨himma¨isarvo on 57,4
◦. Vaiheessa φ2 toisen
integraattorin ei kuitenkaan tarvitse siirta¨a¨ varausta eika¨ sen la¨hto¨ja¨nnitteen arvoa
tarvita, joten silta¨ ei teoriassa vaadita tarkkaa asettumista. Kaikissa kytkenno¨issa¨
vahvistusvara GM on turvallisen 20 dB:n yla¨puolella – se on aina jopa suurempi
kuin 40 dB.
Suunniteltu operaatiovahvistin kuluttaa virtaa 8,7 µA. Kun kuvassa 25 esitetyt esi-
ja¨nnityshaarat otetaan huomioon, virrankulutus on 12,6 µA.
3.6 Korkeaimpedanssinen CM-ja¨nnitereferenssi
AD-muuntimet tarvitsevat referenssija¨nnitteita¨ verratakseen tulosignaalin ja¨nnitet-
ta¨ tiettyyn vakioarvoiseen ja¨nnitetasoon. ∆Σ-muuntimen referenssija¨nnitteen on ol-
tava matalaimpedanssinen, jotta se voi ajaa resistiivisia¨ ja SC-kuormia. Kyeta¨kseen
sa¨ilytta¨ma¨a¨n oikean ja¨nnitteen ja ajamaan riitta¨va¨sti virtaa matalaimpedanssinen
ja¨nnitereferenssi vaatii ja¨nnitepuskurin. Ja¨nnitepuskurin toteuttaminen vie kuiten-
kin virtaa sita¨ enemma¨n, mita¨ enemma¨n virtaa sen odotetaan kykeneva¨n ajamaan.
Ta¨ssa¨ tyo¨ssa¨ pyrita¨a¨n sa¨a¨sta¨ma¨a¨n piirin tehoa toteuttamalla ∆Σ-muunnin ka¨yt-
to¨ja¨nnitteen ja maan ohella ilman muita matalaimpedanssisia referenssija¨nnitteita¨.
Sen sijaan piirille vieda¨a¨n korkeaimpedanssinen CM-referenssija¨nnite. Siten piirin
ainoat matalaimpedanssiset solmut ovet ka¨ytto¨ja¨nnite ja maa.
Referenssija¨nnite tuotetaan ka¨ytto¨ja¨nnitteesta¨ korkeaimpedanssisen ja¨nnitteenjaon
avulla, kuten kuvassa 27 on esitetty. Ja¨nnitteenjako tehda¨a¨n kahdella 533 kΩ:n vas-
tuksella RZ1 ja RZ2 (RZ1 = RZ2 = RZ = 533 kΩ), joiden tuottamaa ja¨nnitet-
ta¨ suodatetaan kahdella 22,3 pF :n kondensaattorilla CPMOS ja CNMOS (CPMOS =
CNMOS = CMOS = 22,3 pF ). Kondensaattoreina ka¨ytettiin metallioksidikonden-
saattoreita, silla¨ niilla¨ on suuri kapasitanssitiheys eika¨ niiden epa¨lineaarisuudesta
ka¨rsiva¨ ja¨nniteriippuvuus ole haitaksi DC:lla¨. Esitetty ratkaisu vie virtaa huomat-
tavasti ja¨nnitepuskuria va¨hemma¨n, likimain Ivref = VDD/(RZ1 + RZ2) = 3,6 V /
(2 · 533 kΩ) = 3,4 µA.
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Kuva 27: Korkeaimpedanssisen CM-ja¨nnitereferenssi.
Kondensaattorit on kytketty keskena¨a¨n sarjaan ka¨ytto¨ja¨nnitteen ja maan va¨lille. Jos
piiri ka¨ytta¨isi vain yhta¨ kondensaattoria, latautuisi se ka¨ynnistyksessa¨ suuren resis-
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tanssin kautta, mika¨ pidenta¨isi ka¨ynnistysaikaa huomattavasti. Ka¨ytetta¨essa¨ kahta
keskena¨a¨n yhta¨ suurta kondensaattoria sarjassa niiden latautuminen ka¨y nopeasti,
silla¨ latausvirtaa rajoittaa ainoastaan parasiittiset resistanssit. Piensignaali- ja kohi-
naominaisuudet pysyva¨t samana riippumatta siita¨, onko kondensaattori yksitta¨inen
vai jaettu kahtia.
Koska referenssija¨nnite on nyt korkeaimpedanssinen, sita¨ voi ka¨ytta¨a¨ ainoastaan
korkeaimpedanssisissa solmuissa kuten operaatiovahvistimien ja komparaattoreiden
korkeaimpedanssisissa tuloissa. Integraattoreiden referenssi- ja tulokondensaattorei-
den lataaminen ja varauksensiirto on siis tehta¨va¨ ka¨ytta¨en matalaimpedanssisina
referenssija¨nnitteina¨ ka¨ytto¨ja¨nnitetta¨, maata ja operaatiovahvistimen virtuaalimaa-
ta. CDS:n toteuttaminen ilman matalaimpedanssista yhteismuotoista referenssija¨n-
nitetta¨ ei myo¨ska¨a¨n ole suoraviivaista, minka¨ vuoksi suunnittelussa joudutaan tur-
vautumaan kappaleessa 3.3 esitettyyn varauksenjakoratkaisuun.
Kummankin vastuksen aiheuttama kohinatehotiheys on yhta¨lo¨n 81 mukainen. Siispa¨
CM-ja¨nnitereferenssissa¨ na¨kyva¨ kohinatiheys on matalilla taajuuksilla (kohinaja¨n-
nitteet tehollisesti summaten) vnCMref =
√
2kBTRZ = 0,158 µV/
√
Hz ja sen kais-
tanleveys on BWCMref = (2piRZCMOS)
−1 = 13,4 kHz. Kohinatiheys on riitta¨va¨n
matala suhteessa muuhun kohinaan ja kaistanleveys on riitta¨va¨n pieni suhteessa
na¨ytteistystaajuuteeen, joten varauksenjakotekniikalla toteutettu CDS vaimentaa
kohinan mita¨tto¨ma¨n pieneksi. Vastusarvojen epa¨sovituksesta aiheutuva DC-virhe
kompensoituu myo¨s CDS:n ansiosta.
Ka¨ytto¨ja¨nnitteen ka¨ytta¨minen referenssija¨nnitteena¨ ja CM-ja¨nnitereferenssissa¨ vaa-
tii tarkan ja kohinattoman ja¨nnitela¨hteen. Kohina ka¨ytto¨ja¨nnitteessa¨ merkitsee ko-
hinaa integraattoreiden tuloissa ja referenssija¨nnitteessa¨, mika¨ osuessaan tai laskos-
tuessaan signaalikaistalle voi huonontaa muuntimen SNR:a¨a¨ (lukuun ottamatta riit-
ta¨va¨n matalataajuista kohinaa, jonka CDS kompensoi). Ta¨ssa¨ tyo¨ssa¨ oletetaankin,
etta¨ ka¨yto¨ssa¨ on vaatimusten mukainen, riitta¨va¨n puhdas ka¨ytto¨ja¨nnite.
3.7 Kvantisoija
Kvantisoija on yksibittinen joten se on toteutettu yksinkertaisesti komparaattorilla.
Vaiheen φA pa¨a¨tyttya¨ silmukkasuotimen la¨hto¨ ei ena¨a¨ muutu. Liipaisematon kom-
paraattori seuraa silmukkasuotimen la¨hto¨a¨ koko ajan. Sen la¨hto¨ on kytketty vah-
vistuksen kasvattamiseksi invertterin kautta D-tyyppiselle kiikulle. D-kiikku liipais-
taan φB:n nousevalla reunalla. Tulonsiirrosja¨nnite, hystereesi ja muisti-ilmio¨ ovat
merkityksetto¨mia¨, silla¨ silmukka vaimentaa niita¨ samoin kuin kvantisointikohinaa-
kin. Uutta la¨hdo¨n arvoa tarvitaan la¨hto¨bitin takaisinkytkenna¨ssa¨ vasta vaiheessa
φA.
Kvantisoijaksi valittiin kuvassa 28 esitetty kaksiasteinen komparaattori. Se kuluttaa
virtaa esija¨nnityshaara mukaan lukien 2,4 µA.
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Kuva 28: Suunniteltu komparaattori esija¨nnityshaaroineen.
3.8 Virtareferenssi
Operaatiovahvistinten ja komparaattorin toiminta la¨mpo¨tila-alueella −40 ◦C...85 ◦C
taataan tuomalla niille la¨mpo¨tilakompensoidut referenssivirrat. Ka¨ytetty virtarefe-
renssi tuottaa referenssivirran Iref = 1 µA. Piiri on esitetty kuvassa 29. Se ka¨ytta¨a¨
hyva¨kseen kahta erityyppista¨ vastusta Rn ja Rh, joiden resistiivisyyden la¨mpo¨tila-
kertoimet αn ja αh ovat erimerkkiset.
Referenssivirta ma¨a¨ra¨ytyy seuraavasti [30]:
Iref = I1 = I2 =
1
R2
· 1
µ0Cox(W/L)1
(
1−
√
(W/L)1
(W/L)2
)2
, (77)
jossa R on resistanssien Rn ja Rh summa, µ0 on varauksenkuljettajien liikkuvuus
transistorin kanavassa, Cox hilaoksidin kapasitanssi pinta-alayksikko¨a¨ kohden seka¨
(W/L)1 ja (W/L)2 ovat transistoreiden M1 ja M2 dimensioiden suhteet. Yhta¨lo¨sta¨
na¨hda¨a¨n, etta¨ virta Iref ei ole riippuvainen ka¨ytto¨ja¨nnitteesta¨. R ja µ0 ovat ainoita
tekijo¨ita¨, jotka riippuvat la¨mpo¨tilasta.
Rn:n ja Rh:n keskina¨ista¨ suhdetta muuttamalla voidaan kompensoida µ0:n la¨mpo¨-
tilariippuvuus. Iref :n la¨mpo¨tilariippuvuus ja¨tettiin kuitenkin hieman negatiiviseksi
operaatiovahvistimien positiivisen la¨mpo¨tilariippuvuuden kompensoimiseksi.
Iref peilataan transistorien M5...M8 avulla transistoreille M1o...M5o, jotka toimi-
vat virtala¨hteina¨ operaatiovahvistinten ja komparaattorin esija¨nnityspiireille. Pei-
VDD VDD VDD VDD VDD VDDVDD VDD VDDVDD VDD
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Kuva 29: Virtareferenssi.
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laussuhde on kaikkialla yksi, joten la¨hto¨virrat Iref1...Iref5 ovat kukin suuruudeltaan
1 µA.
Kytkimen K1 avulla voidaan Iref peilata myo¨s transistorin M5d kautta. Ta¨llo¨in
transistorille M6 meneva¨ virta kaksinkertaistuu, joten myo¨s kaikki la¨hto¨virrat kak-
sinkertaistuvat. Ta¨ta¨ vaihtoehtoa ka¨yteta¨a¨n silloin, kun piiri toimii kaksinkertaisella
na¨ytetaajuudella 500 kHz. Testattavuuden parantamiseksi myo¨s ulkoisen referenssi-
virran IEXT ka¨ytta¨minen on mahdollistettu tuomalla se piirille kytkimen K2 kautta.
3.9 Piirikuvio
Suunniteltu piirikuvio perustuu SC-piireissa¨ yleisesti ka¨ytettyyn rakenteeseen, jossa
on nelja¨ vierekka¨ista¨ erityyppisille komponenteille varattua aluetta. Operaatiovah-
vistimet sijaitsevat toisessa pa¨a¨dyssa¨, kondensaattorimatriisit seuraavassa alueessa,
kytkimet sita¨ seuraavassa ja kellosignaalivedot toisessa pa¨a¨dyssa¨. Ta¨ma¨ on reitityk-
sen, seka¨ kellosignaalien aiheuttamien ha¨irio¨iden kannalta edullinen ratkaisu.
Tulokondensaattoreiden (kondensaattorit Cin1 ja Cin2 kuvassa 24) keskina¨issovitus
maksimoitiin ka¨ytta¨ma¨lla¨ niinsanottua common centroid -menetelma¨a¨ yksikko¨kon-
densaattoreita piirretta¨essa¨. Myo¨s parasiittisten komponenttien symmetriaan kiin-
nitettiin huomiota. Samaa menetelma¨a¨ ka¨ytettiin myo¨s CDS-kondensaattoripareja
(kondensaattorit CCDS1 ja CCDS2 seka¨ CCDS3 ja CCDS4 kuvassa 24) piirretta¨essa¨.
Komparaattori ja la¨hto¨bitin takaisinkytkenta¨a¨n liittyva¨ digitaalilogiikka pidettiin
erossa operaatiovahvistimista, jotta niissa¨ tapahtuvat nopeat ja¨nnitemuutokset eiva¨t
ha¨iritsisi operaatiovahvistimia ja analogisia signaaleja.
Suunniteltu piirikuvio on esitetty karkeasti lohkotasolla kuvassa 30. Mikrovaloku-
va prosessoidusta piirista¨ on esitetty kuvassa 31. ∆Σ-muunnin, poislukien CM-
OTA
1.
OTA
2.
Kellosignaalivedot
Ensimmäisen
integraattorin
kondensaattori−
matriisi integraattorin
torimatriisi
kondensaat−
Kytkimet
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Digit.
Toisen
Kuva 30: Suunniteltu piirikuvio esitettyna¨ karkeasti lohkotasolla. ”Digit.” viittaa
la¨hto¨bitin takaisinkytkenta¨logiikkaan ja ”Komp.” komparaattoriin. CM-ja¨nniterefe-
renssia¨ ei ole esitetty ta¨ssa¨, mutta sen suhteellinen koko ka¨y ilmi kuvasta 31.
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ja¨nnitereferenssi, on kooltaan 400 x 450 µm2 (ks. ”ADC” kuvassa 31) ja CM-ja¨n-
nitereferenssi 150 x 180 µm2 (ks. ”VCM”). Kuvassa on eritelty myo¨s na¨iden alueiden
va¨lissa¨ oleva kellogeneraattori (ks. ”CLK”).
Kuva 31: Mikrovalokuva prosessoidusta piirista¨. ”ADC”:n osoittama alue on ∆Σ-
muunnin, poislukien CM-ja¨nnitereferenssi, ”CLK”:n osoittama alue on kellogene-
raattori ja ”VCM”:n osoittama alue on CM-ja¨nnitereferenssi.
3.10 ∆Σ-muuntimen piiritason simulaatiot
∆Σ-muunnin simuloitiin sen toiminnan ja suorituskyvyn varmistamiseksi ja arvioi-
miseksi. Simulaatioilla selvitettiin odotettavissa oleva SNR, SNDR ja prosessivari-
aatioiden seka¨ la¨mpo¨tilan vaikutus.
Kuvassa 32 on esitetty ∆Σ-muuntimen la¨hto¨signaalin simuloitu tehospektri. Simu-
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Kuva 32: Piiritason simulaatiosta ∆Σ-muuntimen la¨hto¨signaalista laskettu tehos-
pektri huomioon ottaen piirikuvion perusteella lasketut parasiittiset kapasitanssit.
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loidussa piirissa¨ on mukana piirikuviosta ma¨a¨ritetyt, kaikkien solmujen va¨liset (mu-
kaan lukien kaikkien solmujen ja maatason va¨liset) parasiittiset kapasitanssit. Tulo-
signaali on ta¨ysimittainen, ja sen taajuus on 100 Hz.
SNR:ksi saadaan 84 dB, joka on ta¨sma¨lleen sama kuin systeemisimulaatioiden pe-
rusteella saatu arvo. Harmoniset sa¨ro¨komponentit HDn (engl. harmonic distortion)
pysyva¨t riitta¨va¨n pienina¨, mutta toisen harmonisen voimakkuus (HD2 = −91 dBc)
on suurempi kuin kolmannen (HD3 = −92 dBc). Ta¨ma¨ johtuu mita¨ todenna¨ko¨isim-
min kappaleessa 3.3 esitetysta¨ kondensaattoreiden CFB1 ja CFB2 (ks. kuva 24) nol-
laustavasta. Harmonisen sa¨ro¨n voimakkuus johtuu suurelta osin ta¨ysimittaisen tu-
losignaalin ka¨ytta¨misesta¨ – ka¨ytto¨ja¨nnitteessa¨ ja maapotentiaalissa ka¨yva¨t SC-piirin
signaalit ovat alttiita harmoniselle sa¨ro¨lle ja taipuvaisia aiheuttamaan epa¨lineaari-
sia ha¨irio¨ita¨. Itse asiassa tulosignaaliin on lisa¨tty kohinaa mallintava ja¨nnitekom-
ponentti, minka¨ takia tuloamplitudi on simulaatiossa suurempi kuin ta¨ysimittainen
amplitudi.
Kohinatransienttisimulaatio tehtiin ta¨ysimittaisella tulosignaalilla, jonka taajuus on
1 kHz. La¨hto¨signaalista laskettu tehospektri on esitetty kuvassa 33. Spektrista¨ las-
kettu SNR 86 dB on riitta¨va¨ ja jopa suurempi, kuin mita¨ systeemisimulaation pe-
rusteella saatiin SQNR:n arvoksi (84 dB). Ta¨ma¨ johtuu todenna¨ko¨isesti siita¨, et-
ta¨ kohinatransienttimallissa signaaliin summautuu efektiivisesti pehmennysta¨ (engl.
dither) kohinan satunnaisluonteen takia. HD3:n vaadittua huonompi arvo −60 dBc
johtuu samaisesta tulosignaaliin lisa¨tysta¨ komponentista kuin edella¨kin. Lisa¨ksi si-
mulaatiot on tehty eri tulosignaalin taajuuksilla ja kuvasta 33 voidaan todeta, etta¨
HD3:n arvoa va¨a¨rista¨a¨ liian pieni ero harmonisen spektripiikin ja kvantisointikohi-
nan va¨lilla¨.
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Kuva 33: Kohinatransienttisimulaatiosta saatu ∆Σ-muuntimen la¨hto¨signaalin teho-
spektri.
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∆Σ-muunninta simuloitiin myo¨s operaatiovahvistimien stabiilisuuden tarkistamisek-
si ja asettumisen tarkastelemiseksi aikatasossa kolmessa eri la¨mpo¨tilassa ja eri pro-
sessikulmissa. Kuvassa 34 on esitetty ensimma¨isen integraattorin ja kuvassa 35 toisen
integraattorin la¨hdo¨n ja¨nnite aika-alueessa yhden kellojakson aikana. Kellovaiheen
φA aktiivista vaihetta vastaa aikava¨li 53,03...55,98 µs ja kellovaiheen φB aktiivista
vaihetta aikava¨li 56,03...56,98 µs. Lisa¨ksi ajanhetkella¨ 56,5 µs operaatiovahvistinten
ei-invertoiviin tuloihin syo¨tettiin viela¨ askelhera¨tteet stabiilisuuden tarkistamiseksi
kellovaiheessa φB.
Kuvista 34 ja 35 na¨hda¨a¨n, etta¨ integraattorit asettuvat ilman va¨ra¨htelya¨ – myo¨s
edella¨ mainitun askelhera¨tteen ja¨lkeen. Keskima¨a¨rin ne ovat SR:n rajoittamassa ti-
lassa kellovaiheen φA aikana hieman kauemmin, kuin mita¨ suunniteltiin (suunnitel-
tu arvo: 20 % · 3 µs = 0,6 µs). Ne asettuvat silti riitta¨va¨n tarkasti simuloiduissa
la¨mpo¨tiloissa ja prosessikulmissa – myo¨s lyhyemma¨n kellovaiheen φB aikana.
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Kuva 34: Ensimma¨isen integraattorin la¨hto¨ja¨nnite yhden kellojakson aikana simuloi-
tuna prosessikulmissa ja la¨mpo¨tiloissa −40 ◦C, 27 ◦C ja 85 ◦C. Ajanhetkella¨ 56,5 µs
operaatiovahvistinten ei-invertoiviin tuloihin on syo¨tetty askelhera¨tteet.
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Kuva 35: Toisen integraattorin la¨hto¨ja¨nnite yhden kellojakson aikana simuloituna
prosessikulmissa ja la¨mpo¨tiloissa −40 ◦C, 27 ◦C ja 85 ◦C. Ajanhetkella¨ 56,5 µs ope-
raatiovahvistinten ei-invertoiviin tuloihin on syo¨tetty askelhera¨tteet.
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4 Ensimma¨isen integraattorin kohina-analyysi
Ta¨ssa¨ tyo¨ssa¨ silmukkasuotimen tulokondensaattoreiden mitoituksen ma¨a¨ra¨si ensim-
ma¨isen integraattorin kohina. Toisen integraattorin kohina redusoidaan ∆Σ-muun-
timen la¨hto¨o¨n jakamalla se ensimma¨isen integraattorin siirtofunktiolla (mika¨ on sig-
naalikaistalla suuri), joten se vaimenee signaalikaistalla olemattoman pieneksi.
Ta¨ssa¨ luvussa esiteta¨a¨n kohinala¨hteiden teoriaa, kohinan laskostumista SC-integ-
raattorissa ja analysoidaan toteutetun ensimma¨isen integraattorin kohina. Myo¨s kak-
soisna¨ytteistyksen aiheuttamaa korkeataajuisen kohinan alassekoittumista arvioi-
daan.
4.1 Kohinala¨hteet
SC-piirin kohina muodostuu operaatiovahvistimen ja kytkinten aiheuttamasta ko-
hinasta. Na¨ytteistetyssa¨ systeemissa¨ ratkaisevaa on kondensaattoreihin laskostu-
va kohina. Seuraavassa kohina-analyysissa¨ ei oteta huomioon MOS- (metallioksi-
dipuolijohde) transistoreiden 1/f-kohinaa, silla¨ suunniteltava SC-piiri ka¨ytta¨a¨ CDS-
tekniikkaa, minka¨ ansiosta voidaan olettaa operaatiovahvistimen 1/f-kohinan vaiku-
tuksen olevan merkitykseto¨n [3].
MOS-transistorin aiheuttamaa termista¨ kohinaa voidaan mallintaa transistorin hi-
lalle asetetulla kohinaja¨nnitela¨hteella¨, jonka kohinatehotiheys on [27]
v2n,mos =
4γkBT
gm
, (78)
jossa transistorin kohinaparametri γ riippuu transistorin kanavanpituudesta ja VGS-
ja¨nnitteesta¨, kB on Boltzmannin vakio ja T absoluuttinen la¨mpo¨tila.
Tarkastellaan kuvan 16 mukaisen FC-vahvistimen kohinaa. Operaatiovahvistimen
tuloon redusoitu kohinatehotiheys voidaan laskea redusoimalla kaikkien transisto-
reiden kohinatehotiheydet tuloon ja summaamalla ne. Kohinala¨hteet on esitetty ku-
vassa 36.
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n6v n5v
n9v
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Kuva 36: FC-vahvistin kohinala¨hteineen.
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Tuloparitransistorien kohina on jo valmiiksi redusoitu tuloon, joten se na¨kyy tulos-
sa kohinana v2n1,eq = v
2
n1 ja v
2
n2,eq = v
2
n2 . Tuloparin esivirtala¨hdetransistorin kohina
on yhteismuotoista, joten se vaikuttaa la¨hto¨o¨n hyvin va¨ha¨n ja siten redusoituu tu-
loon hyvin pienena¨: v2n11,eq ≈ 0. Kaskoditransistorien kohina aiheuttaa virran, joka
on suuren la¨hteella¨ na¨kyva¨n resistanssin takia pieni, joten sekin na¨kyy tulossa pie-
nena¨: v2n5,eq ≈ 0, v2n6,eq ≈ 0, v2n7,eq ≈ 0 ja v2n8,eq ≈ 0. Seka¨ virtala¨hdetransistorien
etta¨ virtapeilitransistorien kohina aiheuttaa la¨hto¨haaraan virran, joka voidaan re-
dusoida tuloon siirtokonduktanssiarvojen suhteella, jolloin se na¨kyy tulossa kohinana
v2n3,eq =
gm3
gm1
v2n3, v
2
n4,eq =
gm4
gm1
v2n4, v
2
n9,eq =
gm9
gm1
v2n9 ja v
2
n10,eq =
gm10
gm1
v2n10. Na¨ma¨ kaikki tu-
lossa na¨kyva¨t kohinakomponentit v2ni,eq summaamalla saadaan tuloon redusoiduksi
kohinatehotiheydeksi kaavan 78 avulla [27]
v2no = v
2
n1 + v
2
n2 +
gm3
gm1
v2n3 +
gm4
gm1
v2n4 +
gm9
gm1
v2n9 +
gm10
gm1
v2n10
=
4kBT
gm1
(
γ1 + γ2 +
gm3
gm1
γ3 +
gm4
gm1
γ4 +
gm9
gm1
γ9 +
gm10
gm1
γ10
)
. (79)
Ka¨yteta¨a¨n suunnitellun piirin arvoja siirtokonduktanssien suhteille (gm3/gm1 =
gm4/gm1 = 1 ja gm9/gm1 = gm10/gm1 = 0,2) ja kohinaparametreille (γ1 = γ2 = γ3 =
γ4 = γ9 = γ10 = 2/3). Sijoittamalla na¨ma¨ yhta¨lo¨o¨n 79, saadaan
v2no =
16kBT
3gm1
· 2,2 . (80)
Tarkastellaan myo¨s kytkimen aiheuttamaa kohinaa. Resistanssin Rj aiheuttamaa
termista¨ kohinaa voidaan mallintaa resistanssin kanssa sarjaan kytketylla¨ kohina-
la¨hteella¨, jonka kohinatehotiheys on [3]
v2nrj = 4kBTRj . (81)
Ta¨ma¨ pa¨tee myo¨s kytkinresistanssille: kytkimenKj, jonka kytkinresistanssi onRON,j,
kohinatiheys on
v2nkj = 4kBTRON,j . (82)
Signaalia na¨ytteistetta¨essa¨ maata vasten olevaan kondensaattoriin tai kondensaat-
toria nollattaessa kytkinresistanssista aiheutuva kohina na¨ytteistyy kondensaatto-
riin. Ta¨llo¨in kytkimesta¨ Kj kondensaattoriin, jonka kapasitanssi on Ci, laskostuvan
kohinan tehollisarvo on [3]
v2nkj ,Ci =
kBT
Ci
. (83)
Laskostuva kohina on siis kytkinresistanssin arvosta riippumaton – se riippuu ai-
noastaan kondensaattorin kapasitanssista.
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4.2 Kohina SC-integraattorissa
Tarkastellaan SC-integraattorin kohinaa. Yhdessa¨ SC-integraattorissa voi olla usei-
ta tulohaaroja, ja se saattaa ka¨ytta¨a¨ CDS-tekniikkaa. Operaatiovahvistimen, kyt-
kimien ja kondensaattoreiden aiheuttaman kohinakaistanleveyden ja laskostuneen
kohinan ma¨a¨ritta¨minen tarkasti kussakin monimutkaisen SC-integraattorin vaihees-
sa on eritta¨in monimutkaista. Seuraavassa ma¨a¨ritella¨a¨n tarkan arvon sijasta yla¨rajat
eri kohinala¨hteista¨ laskostuvalle kohinalle ka¨ytta¨ma¨lla¨ pahimman tapauksen arvoa
kohinakaistanleveydelle.
Tarkastellaan kuvan 10 b) integraattorin vaiheessa φ2 laskostuvaa kohinaa. Kuvassa
37 on esitetty ta¨ma¨n integraattorin muodostama kohinapiiri kohinala¨hteineen vai-
heessa φ2 (indeksointia vaihdettu: C1 → Ci, C2 → Cint). RON,j esitta¨a¨ kytkimis-
ta¨ muodostuvaa kokonaisresistanssia, vno operaatiovahvistimen kohinaja¨nnitetta¨ ja
vnkj kytkimien aiheuttamaa kokonaiskohinaja¨nnitetta¨.
−
+
C
vno
int
vnk R iCj ON,j
Kuva 37: Kuvan 10 c) integraattorin kohinapiiri vaiheessa φ2.
Kun OTA-tyyppisesta¨ operaatiovahvistimesta ka¨yteta¨a¨n yhden navan approksimaa-
tiota, saadaan kuvan 37 kohinapiirin aikavakioksi [3]
τj = Ci(RON,j + 1/gm1) , (84)
jossa gm1 on operaatiovahvistimen tuloparin siirtokonduktanssi. Ta¨llo¨in operaatio-
vahvistimesta virtuaalimaan ja signaalimaan va¨liseen kondensaattoriin Ci laskostu-
van kohinan tehollisarvo on [3]
v2no,Ci =
v2no
4τj
. (85)
Pahimmassa tapauksessa RON,j on niin pieni verrattuna gm1:een, ettei se rajoita
kohinapiirin kaistaa ( 1
gm1
≫ RON,j). Ta¨llo¨in kohinakaistan ma¨a¨ra¨a¨ ainoastaan gm1
ja τj :n alarajaksi saadaan yhta¨lo¨sta¨ 84
τj = Ci/gm1 . (86)
Sijoittamalla yhta¨lo¨t 80 ja 86 yhta¨lo¨o¨n 85 saadaan operaatiovahvistimesta konden-
saattoriin Ci laskostuvan kohinan tehollisarvolle yla¨raja
v2no,Ci =
4kBT
3Ci
· 2,2 . (87)
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Samalla kytkimista¨, jotka kytkeva¨t kondensaattorin Ci virtuaalimaan ja signaali-
maan va¨lille, kondensaattoriin Ci laskostuvan kohinan tehollisarvoksi saadaan [3]
v2nkj ,Ci =
v2n,r
4τj
. (88)
Pahimmassa tapauksessa kohinavirran na¨kema¨ kytkinresistanssi RON,j dominoi ko-
hinakaistanleveyden ma¨a¨ra¨ytymista¨ (RON,j ≫ 1gm1 ), jolloin τi:n alarajaksi saadaan
τj = RONCi . (89)
Sijoittamalla yhta¨lo¨t 82 ja 89 yhta¨lo¨o¨n 88 saadaan kytkimista¨ laskostuvan kohinan
tehollisarvolle yla¨raja
v2nkj ,Ci =
kBT
Ci
. (90)
Huomataan, etta¨ ta¨ma¨ pahimman tapauksen yhta¨lo¨ on sama kuin yksinkertaista
kohinapiiria¨ vastaava yhta¨lo¨ 83. Ta¨ma¨ on luonnollista, silla¨ nyt kohinapiirin pahim-
man tapauksen aikavakio (ks. yhta¨lo¨ 89) on sama kuin yksinkertaisen kohinapiirin
aikavakio.
Kuvan 11 CDS-integraattorissa kondensaattoria C2 ei tarvitse kytkea¨ kytkimella¨
virhekompensoituun virtuaalimaahan (eika¨ operaatiovahvistimen invertoivaan na-
paan). Suunnitellussa piirissa¨ sarjakytkinta¨ jouduttiin kuitenkin ka¨ytta¨ma¨a¨n va-
rauksenjaon toteuttamiseksi. Ta¨llo¨in kohinapiiri kellovaiheessa φ2 on kuvassa 38
esitetyn mukainen (indeksointia vaihdettu, vrt. kuva 11: C1 → Ci, C2 → CCDS,
C3 → Cint). Kuvaan on ja¨tetty piirta¨ma¨tta¨ muiden kytkimien ja operaatiovahvisti-
men kohina, silla¨ niiden vaikutus on sama kuin edella¨ ja ne voidaan ka¨sitella¨ erikseen.
CiRON,i
−
+
Cint
CCDSRON,CDSCDSnkv
Kuva 38: Kuvassa 11 esitetyn perustyyppisen CDS-integraattorin kohinapiiri, kun
kondensaattorin C2 ja virhekompensoidun virtuaalimaan va¨liin lisa¨ta¨a¨n sarjakytkin
KCDS.
Kytkimen KKCDS aiheuttama kohina vnkCDS na¨kyy suoraan CDS-korjatussa virtu-
aalimaassa (n0). Ta¨ma¨ kohinateho na¨kee saman kohinakaistanleveyden kuin edella¨
ka¨sitelty operaatiovahvistimen kohinaja¨nnite. Ka¨yteta¨a¨n siis yhta¨lo¨a¨ 85, jossa v2no:n
tilalle sijoitetaan kytkimen aiheuttama, yhta¨lo¨n 82 mukainen kohinaja¨nnite, jossa
Ron,j = Ron,CDS. Aikavakio τj on edelleen yhta¨lo¨n 86 mukainen. Sijoittamalla na¨ma¨
yhta¨lo¨t yhta¨lo¨o¨n 85, saadaan laskostuvan kohinantehon tehotiheydeksi
v2nkCDS ,Ci =
v2nkCDS
4Ci/gm1
=
kBT
Ci
· gm1RON,CDS . (91)
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Ta¨ma¨ kohinatyyppi on edella¨ analysoiduista (enimma¨is-) kohinatyypeista¨ ainoa, jon-
ka laskostaman kohinan kokonaistehollisarvo riippuu kytkinresistanssista ja operaa-
tiovahvistimen tuloparin (absoluuttisesta) siirtokonduktanssista.
Oletetaan, etta¨ SC-integraattorissa on useampi tulohaara. Redusoidaan kondensaat-
toriin Ci laskostunut kohina tulohaaraan, jossa on kondensaattori Cr. Ci:ssa¨ oleva
kohinavaraus na¨kyy yhta¨ suurena myo¨s Cint:ssa¨, joten kohinateho integraattorin la¨h-
do¨ssa¨ saadaan kertomalla na¨ytteistynyt kohinateho kapasitanssisuhteen nelio¨lla¨
r2i,int =
C2i
C2int
. (92)
La¨hdo¨ssa¨ na¨kyva¨ kohinateho voidaan redusoida tuloon (jossa on kondensaattori Cr)
kertomalla la¨hdo¨ssa¨ na¨kyva¨ kohinateho kapasitanssisuhteen nelio¨lla¨
r2int,r =
C2int
C2r
. (93)
Na¨in ollen kondensaattoriin Ci laskostunut kohina voidaan redusoida tuloon (jossa
on kondensaattori Cr) kertoimella
r2i,r = r
2
i,intr
2
int,r =
C2i
C2r
. (94)
4.3 Toteutetun integraattorin kohina
Tarkastellaan kuvan 39 CDS-integraattoria, joka on kohinapiirilta¨a¨n identtinen suun-
nitellun integraattorin kanssa (vrt. kuva 24). Sen CDS-mekanismi on toimintaperi-
aatteeltaan sama kuin kuvassa 11 esitetty mekanismi. Operaatiovahvistimena on
suunniteltu FC-vahvistin, jonka kohina on analysoitu kappaleessa 4.1.
Seuraavassa ma¨a¨ritella¨a¨n integraattorin kondensaattoreihin laskostuvat kohinat ja
referoidaan ne muuntimen tuloon. Kuvan 39 integraattorin kohinapiiri kellovaiheessa
φ1 on esitetty kuvassa 40 ja kellovaiheessa φ2 kuvassa 41.
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Kuva 39: Analysoitava CDS-integraattori. VFB viittaa ∆Σ-muuntimen takaisinkyt-
kenta¨signaaliin, joka saa kussakin kellojaksossa vakioarvon.
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C1vnk ONR
C2vnk ONR −
+
vnk ONR 3C
C5
vno
Kuva 40: Kuvan 39 integraattorin kohinapiiri vaiheessa φ1.
−
+
vnk ONR 2C
vnk ONR 1C C4
vnovnk ONR 3C vn,C3
Kuva 41: Kuvan 39 integraattorin kohinapiiri vaiheessa φ2.
Kellovaiheessa φ1 kytkimista¨ K1 ja K3 laskostuu kondensaattoriin C1 ja kytkimis-
ta¨ K6 ja K7 kondensaattoriin C2 yhta¨lo¨n 83 mukainen kohina. Kun kondensaatto-
riin C2 laskostuneen kohinan tehollisarvo redusoidaan C1:een yhta¨lo¨n 94 osoittaman
kertoimen avulla ja summataan C1:een laskostuneen kohinan tehollisarvon kanssa,
saadaan
v2n,φ1 = v
2
nk1,3,φ1,C1
+
C22
C21
v2nk6,7,φ1,C2 =
kBT
C1
(
1 +
C2
C1
)
. (95)
Kondensaattoriin C3 laskostuu operaatiovahvistimesta yhta¨lo¨n 87 mukainen kohina
ja kytkimesta¨ K10 yhta¨lo¨n 90 mukainen kohina. Na¨ma¨ tehollisarvot summaamalla
saadaan kohinan kokonaistehollisarvo
v2n,φ1,C3 = v
2
nk10,C3
+ v2no,C3 =
kBT
C3
· 3,9 . (96)
Kellovaiheessa φ2 kytkimista¨ K2 ja K4 laskostuu kondensaattoriin C1, ja kytkimista¨
K5 ja K8 kondensaattoriin C2 yhta¨lo¨n 90 mukainen kohina. La¨hdo¨ssa¨ na¨kyva¨t kohi-
natehot redusoidaan tuloon yhta¨lo¨n 94 osoittaman kertoimen avulla ja summataan
keskena¨a¨n, jolloin saadaan
v2nk2,4,5,8,φ2 = v
2
nk2,4,φ2,C1
+
C22
C21
v2nk5,8,φ2,C2 =
kBT
C1
(
1 +
C2
C1
)
. (97)
Lisa¨ksi kondensaattoreihin C1 ja C2 laskostuu operaatiovahvistimesta yhta¨lo¨n 87
mukaiset keskena¨a¨n korreloivat kohinat. Tuloon redusoitu kohinateho saadaan ja¨l-
leen yhta¨lo¨n 94 avulla, jolloin summaamalla kohinaja¨nnitteet saadaan
v2no,φ2 =
(
vno,φ2,C1 +
C2
C1
vno,φ2,C2
)2
=
kBT
C1
· 2,9
(
1 + 2
√
C2
C1
+
C2
C1
)
. (98)
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Kytkimesta¨ K9 kondensaattoreihin C1 ja C2 laskostuvat kohinat ovat myo¨s keske-
na¨a¨n korreloivia. Kohinat noudattavat yhta¨lo¨a¨ 91, jossa suunnitellun piirin arvoilla
saadaan pahimmassa tapauksessa RON,CDS · gm1 = RON,9 · gm1 = 0,75. Tuloon re-
dusoitu kohinateho saadaan samoin kuin edella¨:
v2nk9,φ2 =
(
vnk9,φ2,C1 +
C2
C1
vnk9,φ2,C2
)2
=
kBT
C1
· 0,75
(
1 + 2
√
C2
C1
+
C2
C1
)
. (99)
Kondensaattoriin C3 vaiheessa φ1 laskostunut kohina aiheuttaa yhta¨lo¨n 96 mukaiset
keskena¨a¨n korreloivat virheet kummankin kondensaattorin C1 ja C2 varauksensiir-
rossa kellovaiheen φ2 aikana. Tuloon redusoitu kohina saadaan ja¨lleen samoin kuin
edella¨:
v2nC3,φ2 =
(
vnC3,φ2,C1 +
C2
C1
vnC3,φ2,C2
)2
=
kBT
C3
· 3,9
(
1 + 2 · C2
C1
+
C22
C21
)
. (100)
Taulukosta 2 voidaan ratkaista kapasitanssisuhteeksi C2/C1 = b1/a1 = 3/2. Sijoitta-
malla ta¨ma¨ ja summaamalla yhta¨lo¨iden 95, 97, 98, 99 ja 100 kohinan tehollisarvot,
saadaan kondensaattorin C1 yli olevaksi kohinan kokonaistehollisarvoksi
v2n,eq =
kBT
C1
· 23,2 + kBT
C3
· 24,6 . (101)
Termisen kohinan rajoittama SNR mitoitettiin 8 dB suuremmaksi kuin vaadittu
SNR eli 88 dB:iin. 8 dB:n marginaalin katsottiin olevan mitoituksessa riitta¨va¨, silla¨
ylla¨ esitetyssa¨ analyysissa¨ on laskettu nimenomaan pahimman tapauksen terminen
kohina.
Yhta¨lo¨sta¨ 101 na¨hda¨a¨n, etta¨ C1:n ja C3:n mitoitus vaikuttavat la¨hes yhta¨ paljon
kokonaiskohinaan. Sijoittamalla suunnitellun piirin arvot C1 = C3 = 0,57 pF ja
fs = 250 kHz saadaan kohinatiheydeksi
vn,eq =
√
v2n,eq
fs/2
= 1,7 µV/
√
Hz . (102)
Kohinasta 70 % on pera¨isin operaatiovahvistimesta ja 30 % kytkimista¨.
Sijoittamalla signaalin tehollisarvon vs = 1,8 V/
√
2 ja kohinan tehollisarvon signaa-
likaistalla vn = vn,eq
√
BW , jossa vn,eq on yhta¨lo¨n 102 mukainen ja BW = 1 kHz,
yhta¨lo¨o¨n 1 saadaan termisen kohinan rajoittaman SNR:n (SNRT ) alarajaksi halut-
tu
SNRT = 88 dB . (103)
Na¨ytteistynytta¨ kohinaa olisi voitu pienenta¨a¨ yhta¨lo¨n 101 mukaan C1:ta¨ suurenta-
malla likimain yhta¨ paljon kuin C3:a suurentamalla. C1:n suurentamisesta seuraa
myo¨s jo ennesta¨a¨n kapasitanssien alaa dominoivan C4:n ja C2:n suurentaminen, sil-
la¨ niiden suhteiden on oltava taulukon 2 ”Kapasitanssisuhde”-sarakkeen mukaiset.
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Piirin kokonaisala siis kasvaisi huomattavasti, jos kohinatehoa haluttaisiin va¨henta¨a¨
esimerkiksi 25 %. Piiriala kasvaisi kuitenkin huomattavasti hitaammin C3:a suuren-
tamalla, silla¨ sen koolla ei ole merkitysta¨ suhteessa muihin kapasitansseihin. Esimer-
kiksi kohinatehon va¨henta¨minen 25 %:lla vaatisi vain la¨hes merkitykseto¨nta¨ piirialan
kasvattamista.
Ta¨ssa¨ tyo¨ssa¨ ka¨ytetyn tulosignaalin kaksoisna¨ytteistyksen takia on tulokondensaat-
torin C1 mitoituksessa huomioitava myo¨s tulosignaalissa kellotaajuuden puolikkaan
la¨hella¨ olevan kohinakomponentin (vn,HF = 140µV/
√
Hz, ks. kappale 3.1) vaikutus.
Lausumalla yhta¨lo¨n 49 kapasitanssien todelliset arvot C1A ja C1B nimellisen arvon
C1 ja epa¨sovituksen C∆ avulla (|C1A − C1B| = 2C∆ ja C1A + C1B = 2C1) saadaan
signaalikaistalle alassekoittuneen kohinan tehotiheydeksi
vn,fold = Amodvn,HF =
∣∣∣∣C1A − C1BC1A + C1B
∣∣∣∣vn,HF = C∆C1 · vn,HF . (104)
Suhteellinen epa¨sovitus C∆/C1 saatiin valitulla C1:n arvolla suurellakin varmuus-
marginaalilla riitta¨va¨n pieneksi siten, etta¨ vn,fold ja¨a¨ reilusti yhta¨lo¨n 102 osoittaman
kohinalattian vn,eq alapuolelle (vn,fold ≪ vn,eq).
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5 Mittaukset ja tulosten analysointi
∆Σ-muuntimen mittaamiseen ka¨ytettiin testipiirilevyn lisa¨ksi ulkoista ja¨nnitela¨h-
detta¨, signaaligeneraattoria, paristoa, digitointilaitetta (digitaalisen la¨hto¨signaalin
tallentamiseksi) seka¨ la¨mpo¨kaappia. Tallennettu data analysoitiin MATLAB -ohjel-
miston avulla ka¨ytta¨en Delta Sigma Toolbox -lisa¨osaa.
Piirin performanssi mitattiin tuomalla piirille matalakohinainen ka¨ytto¨ja¨nnite VDD =
3,6 V seka¨ DC- ja sinimuotoiset tulosignaalit. Piirin virrankulutukseksi mitattiin
normaalitapauksessa 47 µA, mika¨ vastaa ka¨ytetylla¨ ka¨ytto¨ja¨nnitteella¨ 170 µW :n te-
honkulutusta. Kaksinkertaisella kellotaajuudella 500 kHz ja kaksinkertaisella ope-
raatiovahvistimien esivirralla virrankulutus on 89 µA, mika¨ vastaa 320 µW :n tehon-
kulutusta.
Tuloon redusoitu kohina mitattiin paristosta saadulla 1,1 V :n DC-signaalilla. Mit-
taukset tehtiin piirin ollessa kammiossa, jonka la¨mpo¨tilaa voitiin muuttaa. Nimellis-
la¨mpo¨tilassa 27 ◦C mitattu tuloon redusoitu kohinatehospektri on esitetty kuvassa
42. Kuvassa na¨kyy verkkotaajuinen spektrikomponentti taajuudella 50 Hz. Kohina-
lattian kohinatiheys vn,eq,T on 1,3 µV/
√
Hz.
Ta¨ma¨ kohinatiheys vastaa termisen kohinan rajoittamaa SNR:a¨a¨ SNRT = 90 dB
(vrt. suunniteltu alaraja SNRT = 88 dB). Ta¨sta¨, kuten myo¨s kuvasta 42, voidaan
pa¨a¨tella¨, etta¨ kvantisointikohina rajoittaa ∆Σ-muuntimen SNR:a¨a¨. Ta¨ma¨ oli odo-
tettavissa ja jopa toivottavaa, silla¨ kappaleessa 3.10 kohinatransienttisimulaatiosta
saatu (myo¨skin kvantisointikohinan rajoittama) SNR 86 dB on vain 6 dB suurem-
pi vaadittua SNR:a¨a¨ 80 dB. Mitatun kohinan perusteella suunnittelu onnistui siis
eritta¨in optimaalisesti.
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Kuva 42: Nimellisla¨mpo¨tilassa 27 ◦C na¨ytetaajuudella fs = 250 kHz mitattu tuloon
redusoitu kohinatehospektri. Kohinalattian kohinatiheys on 1,3 µV/
√
Hz.
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Kuva 43: Nimellisla¨mpo¨tilassa 27 ◦C na¨ytetaajuudella fs = 500 kHz mitattu tuloon
redusoitu kohinatehospektri. Kohinalattian kohinatiheys on 1,0 µV/
√
Hz.
Vastaavan mittauksen spektri kaksinkertaisella na¨ytetaajuudella ja kaksinkertaisella
operaatiovahvistimien esivirralla on esitetty kuvassa 43. Kohinalattian kohinatiheys
vn,eq,T on 1,0 µV/
√
Hz, joka vastaa SNRT :ta¨ 92 dB. Kohinatiheyden pienentymi-
nen johtuu pa¨a¨osin kohinatehon jakautumisesta suuremmalle kaistalle. Kuvia 42 ja
43 vertaamalla na¨hda¨a¨n, kuinka OSR:n kaksinkertaistaminen kasvattaa kvantisoin-
tikohinan kulmapistetaajuuden kaksinkertaiseksi.
Piirin SNR mitattiin ka¨ytta¨ma¨lla¨ sinimuotoista tulosignaalia taajuudella 3160 Hz.
Signaali asetettiin signaalikaistan ulkopuolelle, jotta harmoninen sa¨ro¨teho ja sig-
naaliteho eiva¨t osuisi signaalikaistalle. SNDR mitattiin ka¨ytta¨ma¨lla¨ sinimuotoista
tulosignaalia taajuudella 90 Hz. Signaali asetettiin signaalikaistan sisa¨lle riitta¨va¨n
matalalle, niin etta¨ kaikki SNDR:a¨a¨n vaikuttavat harmoniset sa¨ro¨komponentit ja¨i-
siva¨t signaalikaistalle.
Mitatut SNR- ja SNDR-arvot tulosignaalin amplitudin funktiona on esitetty ku-
vassa 44 (fs = 250 kHz) ja 45 (fs = 500 kHz). Mitatut enimma¨isarvot SNR:lle
ovat vastaavasti 83 dB ja 86 dB seka¨ SNDR:lle 80 dB ja 81 dB.
Kuten kappaleessa 3.1 vaadittiin, ∆Σ-muunnin kykenee muuntamaan ta¨ysimittai-
sen tulosignaalin vaaditulla tarkkuudella. Ta¨ma¨ huomataan kuvasta 44, kuten myo¨s
se, etta¨ SNR ja SNDR ka¨ytta¨ytyva¨t hyvin tuloamplitudin funktiona. Enimma¨is-
SNDR osuu melko tarkasti 0 dBFS:n kohdalle molemmilla eri na¨ytetaajuuksilla,
mika¨ on pienten suunnittelumarginaalien ja ta¨ysimittaisen tulosignaalin muunnos-
vaatimuksen takia haluttu ominaisuus.
Myo¨s kaksinkertaisella na¨ytetaajuudella toimiessaan muunnin on riitta¨va¨n tarkka,
kuten kuvasta 45 voidaan todeta. Kaksinkertaisella kellotaajuudella terminen kohina
jakautuu suuremmalle kaistalle ja OSR kaksinkertaistuu, jolloin kvantisointikohina
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Kuva 44: Nimellisla¨mpo¨tilassa 27 ◦C na¨ytetaajuudella fs = 250 kHz mitatut SNR
ja SNDR tuloamplitudin funktiona.
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Kuva 45: Nimellisla¨mpo¨tilassa 27 ◦C na¨ytetaajuudella fs = 500 kHz mitatut SNR
ja SNDR tuloamplitudin funktiona.
pienenee. Kuvasta na¨hda¨a¨n myo¨s, etta¨ SNR ja SNDR alkavat saturoitua suuril-
la tuloamplitudin arvoilla. Ta¨llo¨in terminen kohina alkaa rajoittaa SNR:n kasvua
tuloamplitudin funktiona. SNDR ei ka¨ytta¨ydy yhta¨ ennustettavasti, silla¨ sen kas-
vuun tuloamplitudin funktiona vaikuttavat eri harmonisten sa¨ro¨jen dominoiminen
vuorotellen tuloamplitudin kasvaessa.
Mitattu tehospektri tulosignaalin amplitudin ollessa 0 dBFS ja taajuuden ollessa 90
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Kuva 46: Nimellisla¨mpo¨tilassa 27 ◦C na¨ytetaajuudella fs = 250 kHz mitattu la¨h-
to¨signaalin tehospektri, kun tulosignaalin amplitudi on 0 dBFS ja taajuus 90 Hz.
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Kuva 47: Nimellisla¨mpo¨tilassa 27 ◦C na¨ytetaajuudella fs = 500 kHz mitattu la¨h-
to¨signaalin tehospektri, kun tulosignaalin amplitudi on 0 dBFS ja taajuus 90 Hz.
Hz on esitetty kuvassa 46, kun fs = 250 kHz, ja kuvassa 47, kun fs = 500 kHz. Te-
hospekreissa¨ na¨kyva¨t selvina¨ toinen, kolmas, nelja¨s ja kuudes harmoninen sa¨ro¨kom-
ponentti. Mitattu ha¨irio¨to¨n dynaaminen alue SFDR (engl. spurious free dynamic
range) on molemmissa tapauksissa 88 dB, joka vastaa toisen asteen harmonista sa¨-
ro¨a¨ HD2 = −88 dBc. Kolmannen asteen harmoninen sa¨ro¨ HD3 on −90 dBc, kun
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fs = 250 kHz, ja −89 dBc, kun fs = 500 kHz. Na¨ma¨ 250 kHz:n na¨ytetaajuudella
mitatut tulokset ovat ainoastaan hieman piirikuvion perusteella simuloituja arvoja
huonommat.
Toisen asteen harmonisen sa¨ro¨n dominointi epa¨lineaarisuutta tarkasteltaessa on si-
na¨nsa¨ ylla¨tys, silla¨ yleensa¨ kolmas harmoninen dominoi. Toisaalta simulaatioissa-
kin on havaittavissa, etta¨ toinen harmoninen on samaa luokkaa kolmannen har-
monisen kanssa. Ta¨ma¨ johtuu todenna¨ko¨isesti kuvan 24 kondensaattoreiden CFB1
ja CFB2 nollauksessa tapahtuvasta, maatason alapuolelle meneva¨sta¨ ja¨nnitepiikista¨,
josta kerrottiin kappaleessa 3.3.
Kuvista 46 ja 47 huomataan hyo¨tysignaalin tehon vuotavan vierekka¨isille taajuuksil-
le. Ta¨ma¨ johtuu kohinaisesta sisa¨isesta¨ kellogeneraattorista. Tulosignaali siis na¨yt-
teisteta¨a¨n ∆Σ-muuntimen tulossa epa¨tarkalla kellosignaalilla, mika¨ aiheuttaa tulo-
signaalin tehon vuotamisen suhteellisen laajalle taajuuskaistalle.
Lisa¨ksi muuntimessa havaittiin verrattain suuri tulonsiirros. Se johtuu todenna¨ko¨i-
sesti kuvan 24 virtuaalimaan n0 kytkemisesta¨ maapotentiaaliin vaiheen φB aikana.
Vaiheessa φB n0:ssa kiinni olevat parasiittiset kapasitanssit purkautuvat. Vaiheessa
φA n0 nousee CM-ja¨nnitteeseen, jolloin parasiittiset kapasitanssit latautuvat, mika¨
merkitsee varausvirheen siirtymista¨ integrointikondensaattoriin Cint1. Na¨ma¨ para-
siittiset kapasitanssit ovat pera¨isin kytkimista¨, joten niiden arvo on la¨mpo¨tilariip-
puva. Siispa¨ tulonsiirroksen voidaan odottaa ryo¨miva¨n la¨mpo¨tilan mukana.
Kuvassa 48 on esitetty kalustettu piirilevy, jota ka¨ytettiin prosessoidun piirin mittaa-
miseen. Samalle IC:lle integroitiin koko anturija¨rjestelma¨, joten piirilevylla¨ on myo¨s
muiden lohkojen tarvitsemia ja niiden mittaamiseen tarvittavia komponentteja.
Yhteenvetona voidaan sanoa, etta¨ suunniteltu ∆Σ-muunnin ta¨ytti sille asetetut vaa-
timukset niin SNR:n, SNDR:n kuin tehonkulutuksenkin suhteen seka¨ nimellisel-
la¨ 250 kHz:n na¨ytetaajuudella etta¨ kaksinkertaisella, 500 kHz:n na¨ytetaajuudella.
Taulukkoon 6 on koottu ta¨rkeimma¨t mittaustulokset.
Kuva 48: Kalustettu piirilevy, jota ka¨ytettiin mittauksissa. Nelio¨nmuotoinen musta
komponentti piirilevyn keskella¨ sisa¨lta¨a¨ prosessoidun piirin.
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Taulukko 6: Yhteenveto ta¨rkeimmista¨ mittaustuloksista.
Suure Symboli Mitattu arvo Mitattu arvo
fs = 250 kHz fs = 500 kHz
Signaali-kohinasuhde SNR 83 dB 86 dB
Signaali-kohina-sa¨ro¨suhde SNDR 80 dB 81 dB
Ha¨irio¨to¨n dynaaminen alue SFDR 88 dB 88 dB
Toinen harmoninen sa¨ro¨ HD2 –88 dBc –88 dBc
Kolmas harmoninen sa¨ro¨ HD3 –90 dBc –89 dBc
Nelja¨s harmoninen sa¨ro¨ HD4 –100 dBc –106 dBc
Kuudes harmoninen sa¨ro¨ HD6 –101 dBc –102 dBc
Tuloon redusoitu kohinatiheys vn,eq,T
la¨mpo¨tilassa −40 ◦C 1,2 µV/√Hz
la¨mpo¨tilassa 27 ◦C 1,3 µV/
√
Hz 1,0 µV/
√
Hz
la¨mpo¨tilassa 85 ◦C 1,5 µV/
√
Hz
Virrankulutus (VDD = 3,6V ) Itot 47 µA 89 µA
(Vastaava tehonkulutus) (Ptot) (170 µW ) (320 µW )
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6 Yhteenveto ja johtopa¨a¨to¨kset
Ta¨ssa¨ diplomityo¨ssa¨ suunniteltiin ∆Σ-AD-muunnin matalatehoiseen mikroanturiso-
vellukseen. Mittausten perusteella muunnin ta¨ytta¨a¨ sille asetetut vaatimukset: te-
honkulutus on vaadittua suuruusluokkaa ja vaaditulla kaistalla saavutetaan riitta¨va¨
tarkkuus pienesta¨ SQNR:n suunnittelumarginaalista huolimatta.
∆Σ-muuntimen ensimma¨isessa¨ asteessa ka¨yteta¨a¨n tulosignaalin kaksoisna¨ytteista¨-
mista¨. Symmetrisen suunnittelun ja riitta¨va¨n suurten tulokondensaattoreiden an-
siosta tulosignaalin korkeataajuinen kohina ei alassekoittuessaan na¨y signaalikais-
talla. Yhdella¨ kondensaattorilla toteutetun la¨hto¨bitin takaisinkytkenna¨n ansiosta
myo¨ska¨a¨n kvantisointikohina ei sekoitu signaalikaistalle.
Matalatehoinen CM-ja¨nnitereferenssi toteutettiin onnistuneesti. Piirille ei tarvit-
se tuottaa erikseen matalaimpedanssisia referenssija¨nnitteita¨, vaan ainoat mata-
laimpedanssiset solmut, ka¨ytto¨ja¨nnite ja maa riittiva¨t korkeaimpedanssisen CM-
referenssija¨nnitteen ohella ∆Σ-muuntimen toteuttamiseen.
CDS-tekniikan soveltaminen ∆Σ-muuntimen ensimma¨iseen asteeseen onnistui piirin
erityispiirteista¨ huolimatta: CDS-korjattu virtuaalimaa tuotettiin ka¨ytto¨ja¨nnittees-
ta¨ ja maapotentiaalista varauksenjakotekniikan avulla ilman matalaimpedanssista
CM-referenssija¨nnitetta¨. CDS-operaation na¨ytteistysvaihe onnistuttiin myo¨s ajoit-
tamaan suotuisasti – toisaalta tulosignaalin kaksoisna¨ytteistyksesta¨ huolimatta, toi-
saalta anturielektroniikan kellovaiheiden ajoituksen ansiosta.
Silmukkasuodintopologian valinta tehtiin yhdessa¨ operaatiovahvistintyypin ja CM-
ja¨nnitetasojen valintojen kanssa ottaen huomioon anturielektroniikan vaatima ajoi-
tus ja na¨ytteistystapa. Yksinkertainen FB-rakenne valittiin ka¨ytetta¨va¨ksi yhdes-
sa¨ FC-tyyppisen OTA-vahvistimen kanssa, jolloin yksi CM-ja¨nnitetaso on riitta¨va¨.
Muuntimelle ei ollut tarvetta toteuttaa omaa kellopiiria¨, silla¨ kaikki ka¨ytetyt kello-
signaalit ovat saatavilla anturisysteemille suunnitellusta kellogeneraattorista.
∆Σ-muuntimen suunnittelun la¨hto¨kohtana oli alusta alkaen sovelluskohtainen mi-
toittaminen. Anturisysteemin suunnitteluvaatimukset ma¨a¨ra¨siva¨t ∆Σ-muuntimen
suunnitteluvaatimukset. Matalatehoisten piiriratkaisujen lo¨ydyttya¨ osoittautui, etta¨
vaaditun tarkkuuden ja kaistanleveyden saavuttaminen vaati huomattavasti vaadit-
tua pienemma¨n tehon. Ta¨ma¨n vuoksi suunnittelussa pyrittiin varmistamaan haluttu
tarkkuus, stabiilisuus seka¨ toiminta eri la¨mpo¨tiloissa ja prosessikulmissa eika¨ opti-
moimaan yksitta¨isten komponenttien tehonkulutusta.
Useita muitakin ratkaisuja topologian, CM-ja¨nnitetasojen ja operaatiovahvistintyy-
pin yhdistelma¨sta¨ olisi voitu tutkia ja ka¨ytta¨a¨ valittujen ratkaisujen sijasta. IF-
rakenteen ka¨ytta¨minen olisi va¨henta¨nyt integraattoreiden lineaarisuusvaatimuksia.
Ta¨llo¨in olisi voitu ka¨ytta¨a¨ pienempia¨ integraattoreiden la¨hto¨ja¨nnitealueita, jolloin
matalatehoisemman teleskooppikaskodi-tyyppisen OTA-vahvistimen ka¨ytto¨ olisi ol-
lut suotavaa.
Toisaalta usean korkeaimpedanssisen CM-ja¨nnitetason ka¨ytta¨minen olisi helpotta-
nut CM-ja¨nnitealueiden asettelua. Ta¨llo¨in la¨hto¨ja¨nnitealueet olisi voitu optimoida
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mahdollisimman suuriksi myo¨s matalatehoisemmalle teleskooppikaskodille. Ta¨ma¨
toisi vain pienen lisa¨tehonkulutuksen toista CM-ja¨nnitereferenssia¨ tarvittaessa. Eri
CM-referenssija¨nnitteet olisi mahdollisesti voitu tuottaa yhdella¨ ainoalla matalate-
hoisella suurten vastusten sarjaankytkenna¨lla¨.
Myo¨s varauksenjakotekniikka, jolla CDS-korjattu virtuaalimaa tuotettiin, olisi voi-
nut mahdollisesti soveltua teleskooppikaskodin tulon CM-ja¨nnitealueen asettelun
helpottamiseen: operaatiovahvistimen tulon CM-ja¨nnitealue olisi voitu asettaa ka¨yt-
to¨ja¨nnitteen puolenva¨lin ala- tai yla¨puolelle samalla, kun varauksenjakotekniikalla
aseteltu virtuaalimaa olisi pidetty ka¨ytto¨ja¨nnitteiden puolessava¨lissa¨.
Suunnittelussa jouduttiin turvautumaan keinoihin (la¨hto¨bitin takaisinkytkenta¨kon-
densaattoreiden nollaus maata vasten), joiden takia ∆Σ-muuntimen toisen asteen
epa¨lineaarisuus kasvoi. Mittaustulokset kuitenkin osoittavat, etta¨ ratkaisut ta¨ma¨n
epa¨lineaarisuuden vaimentamiseksi (CDS-korjatun virtuaalimaan kytkeminen maa-
han ja irti la¨hto¨bitin takaisinkytkenta¨kondensaattorista) toimivat riitta¨va¨n hyvin
muuntimen vaatimusten ta¨yttymiseksi. Korkeampiasteistenkin epa¨lineaaristen kom-
ponenttien muodostuminen ongelmaksi johtui osaltaan siita¨, etta¨ sovelluksen tulossa
ta¨ysimittainen signaali ylsi ka¨ytto¨ja¨nnitteen puolesta va¨lista¨ aina maapotentiaaliin
ja ka¨ytto¨ja¨nnitteeseen.
Mittauksissa havaittiin suhteellisen suuri tulonsiirrosja¨nnite. Ta¨ma¨n korjaamista
voidaan tutkia kytkema¨lla¨ CDS-korjattu virtuaalimaa maapotentiaalin sijasta kor-
keaimpedanssiseen CM-referenssija¨nnitteeseen. Ta¨llo¨in virtuaalimaa pysyy samassa
ja¨nnitteessa¨ kaikissa kellovaiheissa eika¨ parasiittisten kapasitanssien latautuminen
aiheuta virhetta¨ varauksensiirrossa. Simulaatioiden avulla on kuitenkin varmistet-
tava, ettei ratkaisu ha¨iritse korkeaimpedanssista CM-referenssija¨nnitetta¨ ja etteiva¨t
epa¨lineaarisuutta aiheuttavat ha¨irio¨t kytkeydy ja¨lleen CDS-korjatun virtuaalimaan
kautta kondensaattoreihin.
Toteutukselle on mahdollista lo¨yta¨a¨ suhteellisen yksinkertaisia muutoksia tehon va¨-
henta¨miseksi. Toiselle integraattorille olisi voitu suunnitella oma, ensimma¨isen inte-
graattorin operaatiovahvistinta matalatehoisempi vahvistin. Virtareferenssi ja CM-
ja¨nnitereferenssi olisi voitu suunnitella matalatehoisemmiksi ka¨ytta¨ma¨lla¨ pienempia¨
virtoja ilman, etta¨ niiden toiminta olisi ha¨iriintynyt tai kohina kasvanut liikaa. Toisen
integraattorin muuttaminen viiveelliseksi ja kaksoisna¨ytteista¨va¨ksi olisi pienenta¨nyt
sen nopeusvaatimuksia ja sita¨ kautta tehovaatimuksia.
Suunniteltu ∆Σ-muunnin on esitetty myo¨s konferenssijulkaisussa [31], ja se on osa
anturisysteemeja¨, jotka on esitetty konferenssijulkaisuissa [32], [33] ja [34]. Muun-
nin suunniteltiin ka¨ytta¨ma¨a¨n ka¨ytto¨ja¨nnitela¨hteena¨a¨n samalle IC:lle prosessoitua
matalakohinaista ja¨nniteregulaattoria, joka on esitetty konferenssijulkaisussa [35].
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Liite A
Siirtofunktioiden johto kaksiasteisille FB- ja IF-FB-
tyyppisille ∆Σ-muuntimille
Seuraavassa on johdettu siirtofunktiot kaksiasteisille FB- ja IF-FB-tyyppisille ∆Σ-
muuntimille. Ensimma¨isena¨ integraattorina ka¨yteta¨a¨n viiveeto¨nta¨ invertoivaa in-
tegraattoria ja toisena viiveellista¨ ei-invertoivaa integraattoria. Kvantisoija korva-
taan kuvan 2 mukaisesti kvantisointivirheen summaamisella. Kuvan 9 a) avulla voi-
daan kirjoittaa IF-FB-tyyppiselle muuntimelle la¨hto¨signaalin Vout(z) ja tulosignaalin
Vin(z) va¨liseksi riippuvuudeksi
Vout(z) = a3Vin(z)+c3H2(z)
(
a2Vin(z)+c2H1(z)
(
a1Vin(z)−b1Vout(z)
)
−b2Vout(z)
)
.
(A1)
Termeja¨ ja¨rjestelema¨lla¨ ja sijoittamalla H1 = Hnd ja H2 = Hd yhta¨lo¨iden 22 ja 21
mukaisesti saadaan signaalinsiirtofunktioksi
STFIF−FB =
Vout(z)
Vin(z)
=
a3 + a2c3H2(z) + a1c2c3H1(z)H2(z)
1 + b2c3H2(z) + b1c2c3H1(z)H2(z)
=
a3 + a2c3
z−1
1−z−1
+ a1c2c3
z−1
(1−z−1)2
1 + b2c3
z−1
1−z−1
+ b1c2c3
z−1
(1−z−1)2
=
a3 + (a1c2c3 + a2c3 − 2a3)z−1 + a3 − (a2c3)z−2
1 + (b1c2c3 + b2c3 − 2)z−1 + (1− b2c3)z−2 . (A2)
FB-tyyppisen muuntimen signaalinsiirtofunktio saadaan asettamalla tulon myo¨ta¨-
kytkenta¨kertoimet nolliksi (a2 = a3 = 0), jolloin saadaan
STFFB =
a1c2c3z
−1
1 + (b1c2c3 + b2c3 − 2)z−1 + (1− b2c3)z−2 . (A3)
Vastaavasti IF-FB- ja FB-tyyppisten muuntimien la¨hto¨signaalin Vout(z) ja kvanti-
sointivirheen VQ(z) va¨liseksi riippuvuudeksi saadaan
Vout(z) = VQ(z)− c3H2(z)
(
c2H1(z)b1Vout(z) + b2Vout(z)
)
. (A4)
Termeja¨ ja¨rjestelema¨lla¨ ja sijoittamalla H1 = Hnd ja H2 = Hd yhta¨lo¨iden 22 ja 21
mukaisesti saadaan kvantisointikohinansiirtofunktioksi
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QNTFIF−FB = QNTFFB =
Vout(z)
VQ(z)
=
1
1 + b2c3H2(z) + b1c2c3H1(z)H2(z)
=
1
1 + b2c3
z−1
1−z−1
+ b1c2c3
z−1
(1−z−1)2
=
(1− z−1)2
1 + (b1c2c3 + b2c3 − 2)z−1 + (1− b2c3)z−2 .
(A5)
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Liite B
Siirtofunktioiden johto kaksiasteisille FF- ja IF-FF-
tyyppisille ∆Σ-muuntimille
Seuraavassa on johdettu siirtofunktiot kaksiasteisille FF- ja IF-FF-tyyppisille ∆Σ-
muuntimille. Molempina integraattoreina ka¨yteta¨a¨n viiveellista¨ ei-invertoivaa inte-
graattoria. Kvantisoija korvataan kuvan 2 mukaisesti kvantisointivirheen summaa-
misella. Kuvan 9 b) avulla voidaan kirjoittaa IF-FF-tyyppiselle muuntimelle la¨hto¨-
signaalin Vout(z) ja tulosignaalin Vin(z) va¨liseksi riippuvuudeksi
Vout(z) = a3Vin(z) + c3H2(z)
(
a2Vin(z) + c2H1(z)
(
a1Vin(z)− b1Vout(z)
))
+ d3H1(z)
(
a1Vin(z)− b1Vout(z)
)
. (B1)
Termeja¨ ja¨rjestelema¨lla¨ ja sijoittamalla H1 = H2 = Hd yhta¨lo¨n 21 mukaisesti saa-
daan signaalinsiirtofunktioksi
STFIF−FF =
Vout(z)
Vin(z)
=
a3 + a2c3H2(z) + a1d3H1(z) + a1c2c3H1(z)H2(z)
1 + b1d3H1(z) + b1c2c3H1(z)H2(z)
=
a3 + (a2c3 + a1d3)
z−1
1−z−1
+ a1c2c3
z−2
(1−z−1)2
1 + b1d3
z−1
1−z−1
+ b1c2c3
z−2
(1−z−1)2
=
a3 + (a1d3 + a2c3 − 2a3)z−1 + (a1c2c3 + a3 − a1d3 − a2c3)z−2
1 + (b1d3 − 2)z−1 + (b1c2c3 − b1d3 + 1)z−2 .
(B2)
FF-tyyppisen muuntimen signaalinsiirtofunktio saadaan asettamalla tulon myo¨ta¨-
kytkenta¨kertoimet nolliksi (a2 = a3 = 0), jolloin saadaan
STFFF =
a1d3z
−1 + (a1c2c3 − a1d3)z−2
1 + (b1d3 − 2)z−1 + (b1c2c3 − b1d3 + 1)z−2 . (B3)
Vastaavasti IF-FF- ja FF-tyyppisten muuntimien la¨hto¨signaalin Vout(z) ja kvanti-
sointivirheen VQ(z) va¨liseksi riippuvuudeksi saadaan
Vout(z) = VQ(z)− c3H2(z)c2H1(z)b1Vout(z) + d3H1(z)b1Vout(z) . (B4)
Termeja¨ ja¨rjestelema¨lla¨ ja sijoittamalla H1 = H2 = Hd yhta¨lo¨n 21 mukaisesti saa-
daan kvantisointikohinansiirtofunktioksi
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QNTFIF−FF = QNTFFF =
Vout(z)
VQ(z)
=
1
1 + b1d3H1(z) + b1c2c3H1(z)H2(z)
=
1
1 + b1d3
z−1
1−z−1
+ b1c2c3
z−2
(1−z−1)2
=
(1− z−1)2
1 + (b1d3 − 2)z−1 + (b1c2c3 − b1d3 + 1)z−2 .
(B5)
